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Resumo Na a´rea de transmissa˜o de energia sem fios por radiofrequeˆncia, grande
esforc¸o tem sido dedicado ao desenvolvimento e estudo de formas de
onda apropriadas para aumento da eficieˆncia de conversa˜o de energia de
radiofrequeˆncia em energia DC, usada para alimentar os nossos dispositivos
eletro´nicos. Tal aumento de eficieˆncia e´ obtido usando formas de onda que
possuem uma elevada relac¸a˜o entre a poteˆncia de pico e a sua me´dia. Os
recetores destes sistemas sa˜o normalmente circuitos detetores de pico pelo
que sinais de natureza multi-portadora sa˜o frequentemente usados para ob-
ter elevado Peak-to-Average Power Ratio (PAPR) permitindo ultrapassar
a barreira de potencial dos d´ıodos retificadores para poteˆncias inferiores,
resultando num aumento de eficieˆncia quando comparados com o cena´rio
tradicional de uma u´nica portadora. O aumento de eficieˆncia de conversa˜o
traduz-se, por exemplo, num aumento da distaˆncia de comunicac¸a˜o de um
sensor passivo.
Com esta dissertac¸a˜o pretende-se efetuar um estudo ao n´ıvel de poss´ıveis
formas de onda a utilizar num transmissor de um sistema de transfereˆncia
de energia sem fios por forma a aumentar a eficieˆncia de conversa˜o.
Sinais inovadores como sendo multisenos harmonicamente espac¸ados e si-
nais de radar sa˜o pela primeira vez explorados nesta a´rea e as suas van-
tagens/desvantagens sa˜o reportadas. Verifica-se que aplicando a te´cnica
de compressa˜o de pulsos, tipicamente usada em sistemas de radares, a um
sinal do tipo chirp resulta num sinal cujo PAPR pode ser controlado atrave´s
de paraˆmetros inerentes ao sinal chirp utilizado e pode assumir um valor
arbitra´rio. Por forma a testar sinais multiseno harmonicamente espac¸ados,
o projeto de um conversor RF-DC de banda dupla e´ apresentado.

Keywords RF-DC converter, electromagnetic radiation, voltage rectifier, voltage mul-
tiplier, wireless power transmission, radar waveforms, multisines
Abstract Recently, in wireless power transmission field, many efforts were made in
order to study and develop new waveforms that can boost the efficiency
conversion of radio frequency energie into DC energie, which can be used
to power up our electronics without cables. This efficiency boost is typi-
cally achieved by using waveforms that assumes a high peak power when
compared with its average. The receivers are usualy simple peak detec-
tors and then, signals with multicarrier nature are widely used to achieve
high Peak-to-Average Power Ratio (PAPR) that enables us to activate a
rectifying diode with less average power, when compared with the traditi-
onal single carrier case. This power conversion efficiency boost leads, for
example, to an increase in the distance that a passive sensor can effectively
communicate.
This dissertation provides a study of several waveforms that can be used on
a wireless power transmission system’s transmitter that can actually further
increase the power conversion efficiency of most RF to DC converters. In-
novating signals such as harmonically spaced multisines and radar signals
are exploited, for the first time, on wireless power transmission field and its
advantages/disadvantages are reported. Moreover, if pulse compression te-
chnique is applied to a chirp signal, typically used on radar systems, we end
up with a time domain waveform with a very high PAPR and it is possible to
control its value adjusting some of the basic chirp signal parameters. In or-
der to test harmonically spaced multisines, a dual band RF to DC converter
is proposed and designed.
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Cap´ıtulo 1
Introduc¸a˜o
1.1 Motivac¸a˜o
Energia e´ um bem essencial a` manutenc¸a˜o da vida humana. O mercado de dispositivos
eletro´nicos tem vindo a crescer exponencialmente e sa˜o inu´meros os dispositivos alimentados a
baterias. Seria perfeito um mundo onde se prescindisse de cabos dedicados para carregamento
dessas baterias ou ate´ mesmo auseˆncia delas. Com o aumento da necessidade de tornar os
dispositivos eletro´nicos auto´nomos devido, por exemplo, ao dif´ıcil acesso de um sensor que
torna impratica´vel a reposic¸a˜o de baterias e a` diminuic¸a˜o da poluic¸a˜o associada a estas, levou
a um correspondente interesse em desenvolver tecnologias que permitam tal autonomia. Os
avanc¸os ao n´ıvel da miniaturizac¸a˜o e da nanotecnologia significam que cada vez mais pequenos
objetos tera˜o a capacidade de interagir e se conectar. A combinac¸a˜o destes desenvolvimentos
criara´ uma Internet of Things (IoT) (figura 1.1) [1] que liga os objetos do mundo de um
modo sensorial e inteligente. Assim, com os benef´ıcios da informac¸a˜o integrada, os produtos
industriais e os objetos de uso dia´rio podera˜o vir a ser equipados com sensores que detetam
mudanc¸as f´ısicas a` sua volta. Preveˆ-se um futuro em que poderemos usar roupa inteligente que
se adapta a`s caracter´ısticas da temperatura ambiente, a passagem por um sensor ira´ indicar-
nos qual a manutenc¸a˜o que o nosso carro necessita, poderemos usar os o´culos de sol para
receber uma chamada v´ıdeo e os cuidados me´dicos podera˜o ser prestados antecipadamente,
grac¸as a diagno´sticos mais eficientes e ra´pidos. A IoT ira´ sofrer de um problema bastante
complexo que sera´ a necessidade de energia para o correto funcionamento dos mais variados
dispositivos podendo a te´cnica de transmissa˜o de energia sem fios ser uma soluc¸a˜o bastante
via´vel e eficiente.
1.2 Objetivos
O principal objetivo desta dissertac¸a˜o prende-se com o aumento da eficieˆncia de conversa˜o
RF-DC em sistemas baseados em transmissa˜o de energia sem fios utilizando radiofrequeˆncia.
Nos u´ltimos tempos, va´rias te´cnicas teˆm sido exploradas e aplicadas aos recetores destes
sistemas para aumento dessa eficieˆncia esquecendo o lado do transmissor. Assim, pretende-se
fazer um estudo na˜o so´ ao n´ıvel da arquitetura dos recetores mas tambe´m dos transmissores
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Figura 1.1: Elevado nu´mero de dispositivos eletro´nicos conectados entre si constituindo a IoT.
Retirado de [1].
de modo a gerar sinais que excitem os circuitos recetores da melhor forma. Estes circuitos
recetores sa˜o normalmente caracterizados por serem constitu´ıdos por d´ıodos retificadores e
charge pumps verificando-se que a sua eficieˆncia de conversa˜o RF-DC aumenta com o aumento
do PAPR do sinal apresentado a` sua entrada, produzindo mais energia DC.
Apresenta-se de seguida, uma lista de objetivos para esta dissertac¸a˜o:
• Compreensa˜o das na˜o-linearidades adjacentes aos circuitos conversores RF-DC;
• Estudo de sinais apropriados para transmissa˜o de energia sem fios por RF;
• Projeto e implementac¸a˜o de um circuito conversor RF-DC de banda dupla;
• Desenvolver soluc¸o˜es inovadoras para futuras investigac¸o˜es.
1.3 Estrutura da Dissertac¸a˜o
Depois deste cap´ıtulo introduto´rio seguem-se os seguintes cap´ıtulos:
• O cap´ıtulo 2 apresenta uma breve descric¸a˜o histo´rica da transfereˆncia de energia sem
fios, quais os me´todos atualmente existentes, suas aplicac¸o˜es, vantagens e desvantagens.
• No cap´ıtulo 3, sera´ dada uma descric¸a˜o detalhada de circuitos conversores RF-DC cujo
elemento principal sa˜o os d´ıodos Schottky. Veremos qual o seu comportamento perante
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sinais de entrada com va´rios n´ıveis de poteˆncia de entrada e frequeˆncias de operac¸a˜o e
tambe´m o seu desempenho quando as principais caracter´ısticas do elemento retificador
sa˜o alteradas. Este cap´ıtulo sera´ acompanhado de simulac¸a˜o em ADS de um conversor
RF-DC ba´sico com d´ıodo serie.
• Com o cap´ıtulo 4 pretende-se discutir formas de onda apropriadas para excitar os cir-
cuitos conversores RF-DC, como gera´-las e de que forma podera˜o aumentar a eficieˆncia
de conversa˜o. Sera˜o apresentados alguns destes sinais utilizando o ambiente Matlab e
algumas simulac¸o˜es em ADS.
• Por fim, no cap´ıtulo 5, o projeto de um conversor RF-DC de banda dupla e´ descrito
e o seu desempenho e´ avaliado quando excitado por va´rios sinais estudados no cap´ıtulo
4.
E´ ainda importante referir que o desenvolvimento desta dissertac¸a˜o deu origem a` sub-
missa˜o/publicac¸a˜o de artigos cient´ıficos:
• Daniel Belo and Nuno B. Carvalho, ”Behaviour of Multi-band RF-DC Converters in Pre-
sence of Modulated Signals for Space based Wireless Sensors”, Asia-Pacific Microwave
Conference, October 2014.
• Al´ırio Boaventura, Daniel Belo, Ricardo Fernandes, Ana Collado, Apostolos Georgiadis
and Nuno B. Carvalho, ”Boosting efficiency: Unconventional Waveform Design for Ef-
ficient Wireless Power Transfer”, IEEE Microwave Magazine, accepted for publication.
• Daniel Belo, Nuno B. Carvalho, Jose´ Ferraras and Roberto Garcia ,”Exploiting Radar
Waveforms for Wireless Power Transmission”, International Microwave Symposium,
2015, submitted for publication.
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Cap´ıtulo 2
Te´cnicas baseadas em WPT
2.1 Breve Introduc¸a˜o Histo´rica
Em 1846 o ingleˆs Michael Faraday descobre que tanto a luz como as ondas ra´dio sa˜o parte
do espectro eletromagne´tico [2]. Em 1864, James Clerk Maxwell publica as equac¸o˜es sobre o
campo eletromagne´tico, as quais sa˜o chamadas de Leis de Maxwell e que dada a sua extrema
importaˆncia sa˜o apresentadas na tabela 2.1. O desenvolvimento das equac¸o˜es de Maxwell e o
entendimento do eletromagnetismo, contribu´ıram significativamente para toda uma revoluc¸a˜o
tecnolo´gica iniciada no final do se´culo XIX e continuada durante as de´cadas seguintes ate´ aos
nossos dias. A transfereˆncia de energia sem fios data dos fins deste se´culo. Depois de enviar o
primeiro sinal ele´trico pelo Atlaˆntico, Nikola Tesla (figura 2.1 a)), um pioneiro em engenharia
ele´trica, construiu uma torre em Long Island, Nova York, para distribuic¸a˜o de energia sem
fios [3]. Ele planeou usar essa torre chamada Wardenclyffe, para transmitir na˜o so´ sinais
mas tambe´m energia mas infelizmente, devido aos elevados campos ele´tricos que diminu´ıam
a eficieˆncia da transmissa˜o , a sua invenc¸a˜o nunca foi posta em pra´tica. Em 1893, de novo
Nikola Tesla demonstrou na exposic¸a˜o ”World’s Columbian Exposition”, laˆmpadas a serem
acesas sem a ajuda de condutores [4]. Em 1964, William C. Brown demonstrou na ”CBS
News” um pequeno helico´ptero que recebia a energia necessa´ria ao voo atrave´s de um feixe de
micro-ondas, sendo esta energia convertida por um conjunto de rectennas (antenas seguidas
de retificadores) (figura 2.1 b)) [5]. Em 1975, William C. Brown foi diretor de um projeto
no qual conseguiu transmitir um feixe micro-ondas a uma distaˆncia de 1,6 Km tendo sido
intercetado por um circuito retificador e convertido para DC com uma eficieˆncia de 84% [6].
Devido a` segunda guerra mundial, a tecnologia de Identificac¸a˜o por Radiofrequeˆncia (RFID),
a qual se baseia em transmissa˜o de energia sem fios, surgiu da necessidade de identificar
avio˜es enquanto eles ainda estavam bastante distantes. Assim, os alema˜es descobriram que
se os seus pilotos girassem os avio˜es quando estavam a regressar a` base iriam alterar um sinal
ra´dio que seria refletido de volta ao radar alertando-os da presenc¸a de avio˜es alema˜es [8]. Por
outro lado, a ideia de recolher energia no espac¸o proveniente da luz solar, onde ela existe
constantemente e transmiti-la para a terra tem sido estudada desde os anos 60. No contexto
do aumento da necessidade de energia e das mudanc¸as climate´ricas devido a` sua produc¸a˜o,
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tem havido um elevado interesse nas u´ltimas de´cadas no chamado Spaced Based Solar Power
(SBSP) [7]. Me´todos tradicionais de recolha de energia solar teˆm como desvantagens a perda
de energia quando a luz atravessa a nossa atmosfera devido a absorc¸o˜es/reflexo˜es e ao per´ıodo
noturno. Assim, a energia e´ recolhida no espac¸o, convertida para micro-ondas fora da atmos-
fera e radiada para a superf´ıcie desta onde sera´ recolhida recorrendo a arrays de antenas
que retificam essa energia, convertendo-a em energia utiliza´vel. A ageˆncia espacial japonesa
JAXA, que lidera o desenvolvimento deste tipo de sistemas, afirma que em breve o SBSP sera´
uma realidade e que em 2030 sera´ desenvolvido um sistema que podera´ gerar tanta energia
como uma central nuclear [9].
(a) (b)
(c)
Figura 2.1: a) Nikola Tesla [10]. b) Demonstrac¸a˜o do helico´ptero de William C. Brown.
Retirado de [11]. c) Esquema de um sistema SBSP [12].
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Nome Forma integral Forma diferencial Interpretac¸a˜o f´ısica
Lei de Fa-
raday - 1a
Equac¸a˜o de
Maxwell
¸
C
~E · ~dl = − ´
S
∂ ~B
∂t · ~dS ∇× ~E = −∂ ~B∂t
Um campo
magne´tico varia´vel
no tempo induz
um campo ele´ctrico
tambe´m ele varia´vel
no tempo e vice-
versa
Lei de
Ampe`re
generalizada
. 2a Equac¸a˜o
de Maxwell
¸
C
~H · ~dl = ´
S
(
~J + ∂
~D
∂t
)
· ~dS ∇× ~H = ~J + ∂ ~D∂t
Campos magne´ticos
podem ser gera-
dos por cargas
em movimento
(lei de Ampe`re)
ou por campos
ele´ctricos varia´veis
no tempo (correcc¸a˜o
de Maxwell).
Lei de Gauss
- 3a Equac¸a˜o
de Maxwell
¸
S
~D · ~dS = ´
V
ρ · ~dV ∇ · ~D = ρ
O fluxo ele´ctrico
atrave´s de uma
superf´ıcie fechada
e´ proporcional a`
carga contida nessa
superf´ıcie
Lei da con-
servac¸a˜o
do fluxo
magne´tico -
4a Equac¸a˜o
de Maxwell
¸
S
~B · ~dS = 0 ∇ · ~B = 0 Na˜o existem ”cargas
magne´ticas”
Onde:
~E - Vetor campo ele´trico (V/m);
~B - Vetor campo magne´tico (T ou V · s/m2);
~D - Vetor deslocamento ele´ctrico (C/m2) ( ~D =  ~E,  - permitividade do meio);
~H - Vetor intensidade magne´tica (A/m) ( ~H =
~B
µ , µ - permeabilidade do meio);
ρ - Densidade volu´mica de carga (C/m3) ;
~J - Densidade de corrente (A/m2) ( ~J = σ ~E).
Tabela 2.1: Equac¸o˜es de Maxwell e sua interpretac¸a˜o f´ısica.
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2.2 Me´todos de Transmissa˜o de Energia sem Fios
Existem va´rios me´todos que permitem a transmissa˜o de energia sem fios, me´todos de
campo pro´ximo e campo distante e podem ser divididos em treˆs grandes grupos:
• Acoplamento indutivo;
• Acoplamento indutivo ressonante;
• Radiac¸a˜o eletromagne´tica.
Nesta secc¸a˜o pretende-se explicar o funcionamento de cada um deles, dando especial eˆnfase
ao me´todo de transmissa˜o de energia sem fios atrave´s de radiac¸a˜o eletromagne´tica, o qual sera´
objeto de estudo ao longo desta dissertac¸a˜o.
2.2.1 Acoplamento Indutivo
A te´cnica de acoplamento indutivo funciona por induc¸a˜o de campo magne´tico, isto e´, uma
corrente AC gerada por uma fonte de sinal percorre a bobina do prima´rio gerando um campo
magne´tico varia´vel no tempo que induz uma tensa˜o aos terminais da bobina secunda´ria que
se encontra no recetor. Um bom exemplo desta te´cnica e´ um transformador ele´trico tradici-
onal, o qual permite isolamento ele´trico e reduc¸a˜o/aumento de tensa˜o/corrente. Dada a sua
simplicidade, a te´cnica de transfereˆncia de energia sem fios por acoplamento indutivo tornou-
se bastante importante e popular. Atualmente podemos encontrar este me´todo aplicado a
va´rios produtos, por exemplo plataformas para carregamento de telemo´veis e computadores
porta´teis, implantes biome´dicos, entre outros [13] [14].
Infelizmente a` medida que a distaˆncia entre as bobinas do transmissor e recetor aumenta,
a eficieˆncia da transfereˆncia da energia diminui drasticamente. Este tipo de sistema funciona
correctamente quando o transmissor e recetor esta˜o bastante pro´ximos, geralmente a uma
distaˆncia menor que o diaˆmetro das bobinas, tipicamente na ordem dos cent´ımetros. Para se
conseguir distaˆncias superiores sera´ necessa´rio recorrer a elementos com dimenso˜es superiores,
o qual se podera´ refletir num aumento significativo de volume e peso. Dadas estas limitac¸o˜es,
este me´todo na˜o sera´ o mais apropriado quando a distaˆncia entre o transmissor e o recetor
e´ elevada, como por exemplo em Wireless Sensor Networks (WSN). Um exemplo ilustrativo
deste me´todo e´ apresentado na figura 2.2 a qual consiste num esquema de um leitor de carto˜es
passivos sem contacto.
2.2.2 Acoplamento Indutivo Ressonante
Um outro me´todo para transfereˆncia de energia sem fios e´ chamado de acoplamento in-
dutivo ressonante. Este me´todo baseia-se no princ´ıpio de acoplamento ressonante e consiste
em ter duas bobinas que operam a` mesma frequeˆncia de ressonaˆncia, pelo que se apresen-
tam fortemente acopladas atrave´s de induc¸a˜o magne´tica ressonante. Esta te´cnica e´ bastante
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Figura 2.2: Exemplo ilustrativo do me´todo de acoplamento indutivo para leitura de carto˜es
passivos sem contacto. Retirado e adaptado de [18].
semelhante com a de acoplamento indutivo e pode ser considerada um caso especial de acopla-
mento indutivo onde se adicionam condensadores nas bobinas prima´ria e secunda´ria de modo
a criar ressonaˆncia (figura 2.3). Em comparac¸a˜o com a te´cnica de acoplamento indutivo, esta
permite obter maior eficieˆncia de transfereˆncia de energia bem como a possibilidade de se ob-
ter maiores distaˆncias. Experieˆncias desenvolvidas em Massachusetts Institute of Technology
(MIT) lideradas por A. Kurs demonstraram ser poss´ıvel alimentar uma laˆmpada de 60W a
uma distaˆncia de dois metros, com cerca de 40% de eficieˆncia (figura 2.4 b)) [15]. Desde a
primeira demonstrac¸a˜o de A. Kurs em 2007, novos avanc¸os teˆm ocorrido para se poder co-
mercializar aplicac¸o˜es usando esta tecnologia. Em 2008, engenheiros da Intel demonstraram
acoplamento magne´tico ressonante usando bobinas planas sendo estas perfeitas para incor-
porar em dispositivos mo´veis. Em 2010, Haier America Digital Products Group demonstrou
o funcionamento de uma televisa˜o HD sem cabos de alimentac¸a˜o/sinal usando acoplamento
indutivo ressonante (figura 2.4 a)) [16].
Figura 2.3: Adic¸a˜o de condensadores a`s bobinas prima´ria e secunda´ria originando acopla-
mento indutivo ressonante [21].
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(a) Haier HDTV alimentada sem
fios. Retirado de [16]
(b) Experieˆncia de A. Kurs. Retirado de [22]
Figura 2.4: Exemplos de aplicac¸o˜es de acoplamento indutivo ressonante.
2.2.3 Radiac¸a˜o Eletromagne´tica (Lasers e RF)
Quando a distaˆncia entre o emissor e o recetor e´ muito maior que o comprimento de onda
do sinal, te´cnicas de campo distante devera˜o ser utilizadas. Nestas condic¸o˜es a transfereˆncia
de energia devera´ ser feita atrave´s de propagac¸a˜o de ondas eletromagne´ticas. A densidade
de radiac¸a˜o eletromagne´tica, de acordo com a equac¸a˜o de Friiz, diminui com o quadrado
da distaˆncia sendo uma melhoria em relac¸a˜o aos me´todos indutivos no qual se verifica uma
dependeˆncia mais acentuada. Uma outra vantagem deste me´todo encontra-se no tamanho
das antenas do sistema sendo tanto menores quanto maior a frequeˆncia de operac¸a˜o, tor-
nando poss´ıvel a construc¸a˜o de dispositivos bastante compactos. Os circuitos recetores deste
tipo de transmissa˜o de energia sa˜o simples antenas conectadas a d´ıodos que permitem a re-
tificac¸a˜o dos sinais RF convertendo-os em energia DC atrave´s de filtragem. Normalmente
estes circuitos sa˜o constru´ıdos em paralelo/se´rie de modo a gerar tenso˜es/correntes superiores
necessa´rias para alimentar dispositivos eletro´nicos, tipicamente 3.3V necessa´rios para a tec-
nologia CMOS. Esta sera´ a te´cnica de transmissa˜o de energia sem fios que sera´ abordada ao
longo desta dissertac¸a˜o. Radiac¸a˜o laser e´ um outro tipo de fonte eletromagne´tica que opera
a comprimentos de onda bem mais pequenos do que radiofrequeˆncia. Devido ao pequeno
comprimento de onda de um laser, e´ poss´ıvel usar antenas de dimenso˜es bastante pequenas.
Em contra partida, a radiac¸a˜o laser sofre elevada atenuac¸a˜o, interfereˆncia e difrac¸a˜o pelas
part´ıculas constituintes da atmosfera. Comparando com o estado da arte de sistemas WPT,
o laser apresenta desvantagens significativas. As figuras 2.5 a) e 2.5 b) representam exemplos
de aplicac¸o˜es onde esta te´cnica e´ utilizada.
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Figura 2.5: a) SHARP (Stationary High Altitude Relay Platform), um pequeno avia˜o alimen-
tado por feixes RF a 2.45 GHz em 1987, Retirado de [17]. b) ESA rover auto´nomo alimentado
por um feixe laser, Retirado de [19].
2.2.4 Comparac¸a˜o das treˆs te´cnicas de WPT
A transfereˆncia de energia sem fios atrave´s de acoplamento indutivo e´ uma te´cnica de
campo pro´ximo e e´ geralmente usada em aplicac¸o˜es onde a distaˆncia entre transmissor e rece-
tor e´ da ordem do comprimento de onda usado. No campo pro´ximo, apesar de a energia ser
considerada na˜o radiativa, algumas perdas ocorrem por radiac¸a˜o. Assim sendo, a distaˆncia
entre as bobinas devera´ ser pequena de modo a produzir um fator de acoplamento elevado
permitindo obter elevadas eficieˆncias. O aumento da distaˆncia entre transmissor e recetor
provoca uma diminuic¸a˜o dra´stica do fluxo magne´tico que atravessa a bobina do recetor di-
minuindo a eficieˆncia da transmissa˜o de energia. O uso de ressonaˆncias atrave´s da adic¸a˜o de
capacidades permite aumentar a distaˆncia entre transmissor e recetor, mantendo a mesma
eficieˆncia. Quando a distaˆncia e´ muito maior que as dimenso˜es dos componentes do sistema, o
me´todo de acoplamento indutivo torna-se ineficiente e te´cnicas de campo distante devera˜o ser
utilizadas, fazendo uso de radiac¸a˜o eletromagne´tica. A expressa˜o 2.1 indica a dependeˆncia da
eficieˆncia com a distaˆncia entre bobinas transmissora e recetora para me´todos de acoplamento
indutivo [20]:
η =
Pr
Pt
=
1
1 + 2√
1+ 1
D6
g
+ 2D
6
g
(
1√
1+ 1
D6
g
+ 1
) (2.1)
onde D e´ a distaˆncia entre as bobinas prima´ria e secunda´ria, g e´ uma varia´vel intr´ınseca a`
estrutura das bobinas e contabiliza todos os paraˆmetros independentes da distaˆncia e Pr/Pt
representa a relac¸a˜o entre a poteˆncia recebida e a transmitida. Desta expressa˜o e´ poss´ıvel
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observar uma dependeˆncia do inverso da distaˆncia de ordem elevada, em contraste com a
dependeˆncia quadra´tica das perdas em meio livre de radiac¸a˜o eletromagne´tica, onde a equac¸a˜o
de Friis e´ aplica´vel. Esta equac¸a˜o e´ dada por 2.2:
Pr
Pt
= GtGr
(
λ
4piR
)2
(2.2)
onde, Pr/Pt e´ a relac¸a˜o entre a poteˆncia recebida e a poteˆncia transmitida, Gr e Gt represen-
tam os ganhos das antenas recetora e transmissora respetivamente, λ o comprimento de onda
da radiac¸a˜o e R a distaˆncia entre antenas. A figura 2.6 pretende comparar qualitativamente
a eficieˆncia de transmissa˜o dos va´rios me´todos em func¸a˜o da distaˆncia entre transmissor e re-
cetor, verificando-se que a te´cnica de radiac¸a˜o eletromagne´tica permite obter maior eficieˆncia
de transfereˆncia para maiores distaˆncias. Uma das principais razo˜es pelas quais e´ poss´ıvel
alcanc¸ar distaˆncias superiores prende-se com o facto de em campo distante ser poss´ıvel moldar
o diagrama de radiac¸a˜o de uma antena, fazendo com que grande parte da energia atinja o
recetor e seja efetivamente convertida em energia DC.
Figura 2.6: Comparac¸a˜o da eficieˆncia de conversa˜o dos va´rios me´todos de transmissa˜o de
energia sem fios em func¸a˜o da distaˆncia entre transmissor e receptor. Retirado e adaptado de
[20].
Apesar de o me´todo indutivo ser ineficiente para distaˆncias muito superiores a`s dimenso˜es
dos componentes do sistema, a transfereˆncia de energia sem fios em campo pro´ximo per-
mite penetrar/contornar obsta´culos. De facto, o campo magne´tico pro´ximo apresenta va´rias
propriedades que fazem com que este me´todo seja extensivamente usado em aplicac¸o˜es comer-
ciais e/ou industriais. A maior parte dos edif´ıcios e alguns materiais como sendo, madeira,
pla´sticos, teˆxteis, etc., apresentam-se como sendo transparentes a campos magne´ticos permi-
tindo a transfereˆncia eficiente de energia atrave´s deles. Na te´cnica de transmissa˜o de energia
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sem fios por raidofrequeˆncia tal na˜o acontece, sendo necessa´ria linha de vista entre transmissor
e recetor para ma´xima transfereˆncia de energia.
2.3 Energy Harvesting vs WPT
Extrair energia do ambiente que nos rodeia e´ normalmente chamado de energy harvesting.
Esta tecnologia tem atra´ıdo bastante interesse a n´ıvel industrial como sendo uma potencial
fonte de energia para dispositivos de baixo consumo. Geralmente, a energia dispon´ıvel para
extrair do meio ambiente e´ bastante pequena e prove´m essencialmente de quatro tipos de
fontes: luz, movimento, variac¸o˜es de temperatura e ondas eletromagne´ticas. As densidades
de energia provenientes destas fontes no meio ambiente sa˜o apresentadas na tabela 2.2.
Fonte de Energia Caracter´ısticas Poteˆncia Capturada
Luz Outdoor - Indoor 10mW/cm2 - 10µW/cm2
Movimento Humano - Industria 4µW/cm2 - 100µW/cm2
Temperatura Humano - Industria 25µW/cm2 - 1− 10mW/cm2
RF GSM - WiFi 0.1µW/cm2 - 0.001µW/cm2
Tabela 2.2: Estimac¸a˜o da energia capturada das va´rias fontes dispon´ıveis. Retirado de [24]
Com o avanc¸o da tecnologia, os dispositivos eletro´nicos tendem a consumir cada vez me-
nos energia e o nu´mero de dispositivos porta´teis tem aumentado, fazendo com que exista um
maior interesse em desenvolver te´cnicas de energy harvesting para tornar estes dispositivos
auto´nomos. Devido ao facto da fonte de energia ser em muitas situac¸o˜es desconhecida, a oti-
mizac¸a˜o de um sistema de energy harvesting e´ um desafio. Considerando energia RF, inu´meras
estac¸o˜es ra´dio broadcast existem pelo mundo como sendo as estac¸o˜es base de comunicac¸o˜es
mo´veis, televisa˜o, ra´dio, etc. Desta forma, ondas ra´dio esta˜o presentes universalmente numa
vasta gama de frequeˆncias e poteˆncias especialmente em zonas urbanas bastante populadas,
fazendo com que sejam uma fonte de energia que pode ser efetivamente capturada e conver-
tida em energia DC para alimentar dispositivos de baixo consumo. Em algumas aplicac¸o˜es, o
simples prolongamento do ciclo de vida de uma bateria ou a diminuic¸a˜o da corrente de sleep
mode de um microcontrolador e´ suficiente para se justificar a adic¸a˜o de um sistema de energy
harvesting. Por outro lado, WPT parte do principio de que existe uma fonte de energia dedi-
cada, cujas caracter´ısticas sa˜o bem conhecidas em termos de frequeˆncia e poteˆncia de sinal,
permitindo uma fa´cil otimizac¸a˜o dos circuitos conversores RF-DC, alcansando eficieˆncias de
conversa˜o superiores.
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2.4 Elementos de um Sistemas WPT por RF
Os sistemas baseados em WPT sa˜o constitu´ıdo por va´rios componentes que permitem que
a energia seja transferida de um ponto para outro. Estes componentes sa˜o ilustrados na figura
2.7.
Gerador 
RF
Malha de 
Adaptação
Filtro 
Passa-Baixo
Circuito 
Rectificador
Transmissor Recetor
Figura 2.7: Diagrama de blocos de um sistema WPT.
O sistema consiste numa fonte que gera energia sob a forma de ondas eletromagne´ticas
que e´ conectada a uma antena que podera´ ser direcional ou na˜o, dependendo da aplicac¸a˜o.
Depois de a energia ser radiada na antena transmissora, esta propaga-se no meio livre ate´
alcanc¸ar o circuito recetor. Este circuito e´ constitu´ıdo por uma antena recetora, uma malha de
adaptac¸a˜o, um elemento retificador e um filtro passa baixo. A malha de adaptac¸a˜o tem como
func¸a˜o adaptar a antena ao circuito retificador minimizando as reflexo˜es por desadaptac¸a˜o e
garantir que na˜o existe energia rerradiada para o meio livre. O circuito recetor pode assumir
variadas topologias mas o seu objetivo e´ retificar as ondas eletromagne´ticas presentes a` sua
entrada. Finalmente um filtro passa baixo e´ usado para remover a frequeˆncia fundamental e
suas harmo´nicas, obtendo-se energia DC. Atrave´s da equac¸a˜o de Friiz dada por 2.2, verifica-
se que existe uma perda significativa na transfereˆncia de energia no meio livre que depende
do inverso do quadrado da distaˆncia. Desta forma, todos os elementos constituintes de um
sistemas WPT devera˜o ser otimizados de forma a maximizar a eficieˆncia de conversa˜o DC-RF
no transmissor e a eficieˆncia de conversa˜o RF-DC no recetor. De notar ainda que a fo´rmula
de Friis indica que a quantidade de poteˆncia transferida entre duas antenas e´ proporcional
ao produto dos seus ganhos pelo que deficieˆncias de baixo ganho em antenas de transmissa˜o
podem ser compensadas com um ganho elevado nas antenas de recec¸a˜o ou vice-versa. Esta e´
uma caracter´ıstica bastante importante em certas aplicac¸o˜es dado que por vezes e´ necessa´rio
ter uma antena de baixo ganho devido a restric¸o˜es de tamanho, peso ou poteˆncia dispon´ıvel
podendo ser compensado pelo ganho da segunda antena.
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Cap´ıtulo 3
Conversores RF-DC
Existem va´rios tipos de conversores RF-DC mas todos eles usam semicondutores como
elementos retificadores. Estes semicondutores possuem, geralmente, bom comportamento
quando excitados por sinais com baixa poteˆncia, o seu baixo custo e o seu tamanho reduzido
fazem deles ideais para muitas aplicac¸o˜es. Dı´odos Schottky sa˜o geralmente escolhidos em
vez dos tradicionais d´ıodos de junc¸a˜o pn, pois apresentam uma menor tensa˜o de conduc¸a˜o
permitindo operar de modo eficiente para baixas poteˆncias e tambe´m uma menor capacidade
de junc¸a˜o permitindo usa´-los a frequeˆncias mais elevadas. Trans´ıstores em configurac¸a˜o de
d´ıodo sa˜o tambe´m por vezes utilizados. Com este capitulo pretende-se familiarizar o leitor com
as principais caracter´ısticas dos d´ıodos Schottky. De notar que a elaborac¸a˜o deste cap´ıtulo
teve como base principal o trabalho reportado em [42].
3.1 Dı´odo como elemento retificador
Os d´ıodos sa˜o normalmente modelados por uma relac¸a˜o na˜o linear representada pela
equac¸a˜o 3.1, conhecida como a equac¸a˜o de Richardson [33]:
I(V ) = IS(e
qV
nkT − 1), (3.1)
onde I(V ) e´ a corrente no d´ıodo em func¸a˜o da tensa˜o aplicada aos seus terminais V , IS e´ a
corrente de saturac¸a˜o inversa, q a carga do eletra˜o, n o fator de idealidade, k a constante de
Boltzman e T a temperatura absoluta em Kelvin. Esta relac¸a˜o na˜o linear e´ representada na
figura 3.1.
A curva I-V de um d´ıodo e´ caracterizada por treˆs regio˜es, dependendo da tensa˜o aplicada
aos seus terminais:
• Zona de Conduc¸a˜o: Quando a tensa˜o aos terminais do d´ıodo e´ positiva, este conduz.
A tensa˜o devera´ ser superior a` sua tensa˜o de conduc¸a˜o de modo a produzir uma corrente
significativa;
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Figura 3.1: Curva I-V t´ıpica de um d´ıodo.
• Zona de Corte: Regia˜o na qual o d´ıodo se diz ”cortado”. A tensa˜o aplicada e´ me-
nor que a sua tensa˜o de conduc¸a˜o e menor em mo´dulo que a tensa˜o de breakdown.
Nesta regia˜o uma pequena corrente atravessa o d´ıodo no sentido inverso denominada de
corrente inversa;
• Zona de Breakdown: Quando a tensa˜o aplicada e´ maior em mo´dulo que a tensa˜o
de breakdown. Um d´ıodo polarizado nesta regia˜o conduz uma corrente significativa no
sentido inverso.
Os d´ıodos sa˜o os elementos que permitem retificac¸a˜o e este processo e´ representado na
figura 3.2:
D
C RVin
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−1
0
1
T (ns)
A
 (
V
)
Vin
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(a)
(b)
Figura 3.2: Circuito retificador com um u´nico d´ıodo.
Aplicando um sinal RF com tensa˜o de pico VP,RF superior a` tensa˜o de conduc¸a˜o e assu-
mindo que na˜o existe carga inicial no condensador de sa´ıda pertencente ao filtro passa-baixo,
corrente ira´ fluir no sentido direto criando uma tensa˜o DC no condensador de sa´ıda. A` me-
dida que VP do sinal RF aumenta, mais corrente ira´ atravessar o d´ıodo e mais tensa˜o DC
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estara´ dispon´ıvel na sa´ıda. Esta tensa˜o DC ira´ aumentar enquanto VP,RF − VDC > VT e ira´
estabilizar desde que a poteˆncia do sinal de entrada se mantenha constante. De notar que
se a tensa˜o de pico do sinal de entrada atingir em mo´dulo a tensa˜o de breakdown, corrente
significativa ira´ percorrer o d´ıodo no sentido inverso e a tensa˜o DC na˜o ira´ aumentar mais,
estabilizando num determinado valor. Um comportamento semelhante mas inverso pode ser
obtido quando a tensa˜o de pico do sinal RF diminui, isto e´, a poteˆncia do sinal de entrada
diminui. Assim, quando VP,RF − VDC > VT na˜o e´ satisfeita, a tensa˜o DC a` sa´ıda diminui,
pois o condensador descarrega atrave´s da carga e quando a tensa˜o do sinal a` entrada volta
a ultrapassar a tensa˜o de conduc¸a˜o do d´ıodo, este volta a conduzir carregando de novo o
condensador. Assim, energia AC dispon´ıvel a` entrada e´ convertida em energia DC utiliza´vel.
3.2 Eficieˆncia de conversa˜o RF-DC
Uma me´trica bastante importante em circuitos conversores RF-DC e´ a sua eficieˆncia de
conversa˜o. Esta me´trica pode ser caracterizada pela relac¸a˜o entre a poteˆncia total dispon´ıvel
a` entrada, Pin,RF , e a poteˆncia DC, Pout,DC , dispon´ıvel a´ sa´ıda. A poteˆncia Pout,DC dispon´ıvel
e´ dada pela equac¸a˜o 3.2
Pout,DC =
V 2out,DC
RL
(3.2)
Se a poteˆncia dispon´ıvel a` entrada do retificador for dada por Pin,RF enta˜o a eficieˆncia do
circuito retificador e´ dado por:
ηRF−DC =
Pout,DC
Pin,RF
=
V 2out,DC
RL × Pin,RF (3.3)
A expressa˜o 3.3 representa a eficieˆncia de conversa˜o do processo de retificac¸a˜o e na˜o
contabiliza qualquer outro feno´meno, como por exemplo, poss´ıveis perdas por desadaptac¸a˜o.
Esta e´ a definic¸a˜o para eficieˆncia de conversa˜o que sera´ usada ao longo deste documento.
3.3 Dı´odo Schottky e suas caracter´ısticas
Dı´odos Schottky sa˜o prefer´ıveis para aplicac¸o˜es RF. Dı´odos de junc¸a˜o pn sa˜o normalmente
rejeitados para estas aplicac¸o˜es devido a` sua elevada capacidade de junc¸a˜o. De modo a
resolver este problema, Walter Schottky estudou um novo tipo de junc¸a˜o para construir um
d´ıodo que em vez de usar uma junc¸a˜o de materiais do tipo p e materiais do tipo n, usou uma
junc¸a˜o entre materiais do tipo n e um metal. Devido ao facto de na˜o haver recombinac¸a˜o
de portadores minorita´rios e maiorita´rios, pois o metal na˜o possui portadores minorita´rios,
a zona de deplec¸a˜o e´ bem mais pequena comparada com as junc¸o˜es pn, consequentemente
uma menor capacidade de junc¸a˜o e uma menor tensa˜o de conduc¸a˜o, fazendo com que estes
dispositivos sejam preferidos para aplicac¸o˜es RF [25] [26]. Dependendo do tipo de material,
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tipo p ou tipo n, e do tipo de metal usados para construc¸a˜o do d´ıodo Schottky e´ poss´ıvel
alterar as suas caracter´ısticas. Em geral, d´ıodos constru´ıdos com materiais do tipo p originam
barreiras de potencial pequenas, permitindo valores de corrente de saturac¸a˜o elevadas, ideais
para aplicac¸o˜es de baixa poteˆncia mas apresentam uma resisteˆncia se´rie considera´vel. Dı´odos
constru´ıdos com materiais do tipo n, resultam em barreiras de potencial mais elevadas mas
apresentam uma baixa resisteˆncia se´rie, sendo ideais para aplicac¸o˜es de mixing [27]. A curva
I(V ) t´ıpica de um d´ıodo Schottky e´ bastante semelhante a` de um d´ıodo pn a` excec¸a˜o de:
• A tensa˜o de breakdown de um d´ıodo Schottky e´ tipicamente bastante inferior em mo´dulo
e a sua corrente inversa superior quando comparado com um d´ıodo pn com a mesma
resistividade do material semicondutor;
• A tensa˜o de conduc¸a˜o para uma determinada corrente e´ inferior a` de um d´ıodo pn. Um
d´ıodo Schottky possui tipicamente 0.3-0.6V de tensa˜o de conduc¸a˜o enquanto um d´ıodo
pn apresenta 0.6-1V.
Sendo os d´ıodos Schottky os componentes essenciais dos circuitos conversores RF-DC e
dado que existem muitos tipos de materiais usados na sua construc¸a˜o, fornecedores e packages,
e´ importante escolher o d´ıodo mais apropriado para a aplicac¸a˜o em causa. As principais
caracter´ısticas a ter em considerac¸a˜o sa˜o:
• Tensa˜o de conduc¸a˜o VT e tensa˜o de breakdown Vbr;
• Capacidade total Ct;
• Resisteˆncia serie Rs;
• Corrente de saturac¸a˜o IS .
Segue-se uma descric¸a˜o mais detalhada sobre estes paraˆmetros acompanhada de simulac¸a˜o
em ADS, variando cada paraˆmetro mantendo os restantes constantes de modo a observar o
impacto na eficieˆncia de conversa˜o. Para tal o circuito escolhido para simulac¸a˜o foi um
retificador de meia onda que se apresenta na figura 3.3, o qual e´ constitu´ıdo por um u´nico d´ıodo
retificador HSMS-2850 da Avago Technologies [28], cujos paraˆmetros SPICE sa˜o apresentados
na tabela 3.1 [28]. O circuito foi projetado tendo em conta os seguintes passos:
• Definic¸a˜o da frequeˆncia e poteˆncia de entrada de trabalho (900 MHz , Pin=-10dBm);
• Verificac¸a˜o do comportamento do circuito perante va´rias cargas (figura 3.4 a));
• Construc¸a˜o da malha de adaptac¸a˜o (figura 3.4 b)).
O circuito foi devidamente adaptado para 900 MHz e -10 dBm de poteˆncia me´dia de
entrada usando um stub paralelo em curto-circuito para efetuar a adaptac¸a˜o de impedaˆncias
entre o gerador e o circuito conversor.
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Figura 3.3: Esquema´tico de um retificador ba´sico usado em ADS para verificar o impacto da
eficieˆncia de conversa˜o quando os paraˆmetros do d´ıodo HSMS-2850 variam.
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Figura 3.4: Simulac¸a˜o do circuito retificador ba´sico (a) Verificac¸a˜o da melhor carga (antes da
construc¸a˜o da malha de adaptac¸a˜o) (b) S11 depois de adaptado c) Eficieˆncia de conversa˜o
RF-DC do circuito final em func¸a˜o da poteˆncia do sinal de entrada.
3.3.1 Tensa˜o de conduc¸a˜o VT e Tensa˜o de breakdown Vbr
Para que o d´ıodo passe a on, apenas uma pequena barreira de potencial entre o metal
e o semicondutor necessita de ser ultrapassada e depende do tipo de material usado para
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S´ımbolo SPICE Descric¸a˜o Valor
IS Is Corrente de saturac¸a˜o 3µA
RS Rs Resisteˆncia ohmica se´rie 25Ω
N N Coeficiente de emissa˜o 1.06
Cj Cjo Capacidade da junc¸a˜o 0.17pF
VT Vj Tensa˜o de conduc¸a˜o 0.35 V
m M Coeficiente de classificac¸a˜o 0.5
Vbr Bv Tensa˜o de breakdown 3.8 V
Ibr Ibv Corrente de breakdown 0.3mA
Wg Eg Energia de Gap 0.69 eV
pt Xti coeficiente de temperatura de IS 2
Tabela 3.1: Paraˆmetros SPICE do d´ıodo HSMS-2850. [28]
construir a junc¸a˜o. O valor deste paraˆmetro e´ dado por 3.4 [25]:
VT =
1
q
[ΦB − (Ec − EF )FB] , (3.4)
onde ΦB e´ o potencial da barreira do metal que bloqueia a passagem dos eletro˜es para o
semicondutor, ΦB − (Ec − EF )FB e´ a diferenc¸a entre a banda de conduc¸a˜o Ec e o n´ıvel de
Fermi do material semicondutor, considerando estas bandas constantes.
A tensa˜o de conduc¸a˜o limita a eficieˆncia destes circuitos para poteˆncias de entrada baixas,
pois se o sinal de entrada na˜o possuir energia suficiente para ultrapassar a tensa˜o de conduc¸a˜o
do d´ıodo, na˜o havera´ transporte de energia para carregar o condensador de sa´ıda. Por outro
lado, a tensa˜o de breakdown penaliza a eficieˆncia para poteˆncias de entrada elevadas, pois se
o sinal de entrada atingir a zona de breakdown, demasiada corrente ira´ fluir no sentido inverso
resultando numa perda de eficieˆncia. Geralmente, quanto menor a tensa˜o de conduc¸a˜o de um
d´ıodo menor o mo´dulo da sua tensa˜o de breakdown, existindo um compromisso entre estes dois
paraˆmetros. A tensa˜o de breakdown e´ inversamente proporcional a` dopagem do semicondutor
Nb e e´ dada por 3.5 [25]:
Vbr =
1
Nb
(3.5)
Quando um d´ıodo e´ usado como retificador, a ma´xima tensa˜o DC que e´ poss´ıvel obter aos
seus terminais e´ limitada pela tensa˜o de breakdown e e´ dada por 3.6:
Vmax =
Vbr
2
(3.6)
A forma de onda do sinal de entrada e´ geralmente sime´trica pelo que a tensa˜o pico-a-pico
que maximiza a tensa˜o DC dispon´ıvel a` sa´ıda e´ igual a` tensa˜o de breakdown do d´ıodo. Se
a tensa˜o pico-a-pico do sinal de entrada for superior a este valor, o d´ıodo entra na regia˜o
de breakdown originando corrente no sentido inverso fazendo com que a tensa˜o DC gerada
estabilize num valor dado pela expressa˜o 3.6 . Consequentemente, a ma´xima poteˆncia DC
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que pode ser produzida e´ dada por:
PDC,max =
(
Vbr
2
)2
RL
=
V 2br
4RL
(3.7)
Variando a tensa˜o de conduc¸a˜o e a tensa˜o de breakdown do d´ıodo do circuito da figura 3.3
separadamente, obtemos os resultados das figuras 3.5 e 3.6, respectivamente:
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Figura 3.5: Impacto na eficieˆncia de conversa˜o para va´rios valores da tensa˜o de conduc¸a˜o VT
do d´ıodo do circuito da figura 3.3
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Figura 3.6: Impacto na eficieˆncia de conversa˜o para va´rios valores da tensa˜o de breakdown
Vbr do d´ıodo do circuito da figura 3.3
Da figura 3.5 a) verifica-se que a eficieˆncia de conversa˜o aumenta para poteˆncias inferiores
a` medida que a tensa˜o de conduc¸a˜o do d´ıodo diminui, pois o sinal de entrada possui energia
suficiente para ultrapassar a barreira de potencial do d´ıodo mais facilmente. Por outro lado,
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na figura 3.6, a tensa˜o de breakdown limita a eficieˆncia do circuito para poteˆncias do sinal de
entrada elevadas, isto e´, o d´ıodo entra na regia˜o de breakdown estabilizando a sua tensa˜o DC
de sa´ıda no valor Vbr/2.
3.3.2 Capacidade da junc¸a˜o Cj
A capacidade total que o d´ıodo apresenta e´ o paraˆmetro mais importante para aplicac¸o˜es
RF. Normalmente as a´reas das junc¸o˜es nos d´ıodos Schottky sa˜o pequenas permitindo baixas
capacidades permitindo comutac¸o˜es ra´pidas. Valores t´ıpicos esta˜o na ordem de algumas
de´cimas de picofarads. Como a capacidade depende da a´rea de deplec¸a˜o, esta deve ser indicada
dependendo da tensa˜o aplicada ao d´ıodo. A carga acumulada numa junc¸a˜o Schottky pode ser
dada por [26]:
Qj(V ) =
−Cj0
1− γ
(
1− V
φ
)1−γ
(3.8)
pelo que a capacidade da junc¸a˜o e´ expressa por:
Cj(V ) =
dQ
dV
=
Cj0(
1− Vφ
)γ (3.9)
onde φ e´ o potencial de difusa˜o, Cj0 representa a capacidade da junc¸a˜o sem aplicac¸a˜o de
potencial externo e γ e´ um coeficiente que depende da concentrac¸a˜o de dopagem do semicon-
dutor e que para uma dopagem uniforme, γ = 0.5. Trata-se pois de uma capacidade com
caracter´ısticas na˜o lineares. Fazendo variar a capacidade da junc¸a˜o do d´ıodo do circuito da
figura 3.3 obte´m-se os resultados da figura 3.7 onde e´ poss´ıvel observar uma diminuic¸a˜o de
eficieˆncia com o aumento da capacidade da junc¸a˜o.
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Figura 3.7: Impacto na eficieˆncia de conversa˜o para va´rios valores da capacidade da junc¸a˜o
Cj do d´ıodo do circuito da figura 3.3
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3.3.3 Resisteˆncia se´rie RS
Este e´ um outro paraˆmetro que limita a eficieˆncia de conversa˜o. Trata-se de uma re-
sisteˆncia que se encontra no caminho do sinal e que provoca uma queda de tensa˜o, dissipando
poteˆncia que se pode tornar significativa a´ medida que a poteˆncia do sinal de entrada au-
menta. Esta resisteˆncia representa a distribuic¸a˜o ohmica do d´ıodo vista pelos seus terminais
e consiste nas perdas ohmicas dos contactos, resisteˆncias parasitas dos packages, resisteˆncia
interna dos materiais utilizados e ate´ mesmo a pro´pria resisteˆncia da junc¸a˜o Rj . O seu valor
pode ser dado por [29]:
RS = Rs1 +Rs2 (3.10)
onde Rs1 representa a resisteˆncia da regia˜o fora da zona de deplec¸a˜o e Rs2 a resisteˆncia
relacionada com o substrato onde o d´ıodo e´ constru´ıdo e os seus valores sa˜o dados por 3.11 e
3.12:
Rs1 =
1
qµeNDA
(3.11)
e
Rs2 =
ρS
2d
=
(
ρS
4
)
·
( pi
A
)
(3.12)
onde µe representa a mobilidade dos eletro˜es no semicondutor (material do tipo n neste caso),
A a a´rea da junc¸a˜o Schottky, ND a densidade de doadores, ρ a resistividade do substrato e
d o diaˆmetro da junc¸a˜o (epitaxial layer). Variando o valor da resisteˆncia se´rie do d´ıodo do
retificador da figura 3.3 obteˆm-se os resultados apresentados na figura 3.8:
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Figura 3.8: Efeito da variac¸a˜o do valor da resisteˆncia se´rie Rs na eficieˆncia de conversa˜o.
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Verifica-se uma diminuic¸a˜o de eficieˆncia mais significativa para poteˆncias mais elevadas
do sinal de entrada devido a` poteˆncia dissipada por esta resisteˆncia.
3.3.4 Corrente de saturac¸a˜o inversa IS
A constante IS apresentada na equac¸a˜o caracter´ıstica do d´ıodo (equac¸a˜o 3.1) e´ chamada
de corrente de saturac¸a˜o inversa devido ao facto de I(V ) = IS quando V → −∞. Uma
expressa˜o para o seu valor e´:
IS = A
∗∗T 2Wje
qφb
KT (3.13)
A∗∗ representa a constante de Richardson, T a temperatura em Kelvin, Wj a a´rea da junc¸a˜o,
q a carga do eletra˜o e K a constante de Boltzmann. Estudos indicam que quanto maior for
a corrente de saturac¸a˜o, mais facilmente ocorre conduc¸a˜o para poteˆncias de entrada baixas
mas em contrapartida, um aumento da corrente de saturac¸a˜o implica um aumento do valor
da resisteˆncia se´rie [30].
3.3.5 Parasitas dos dispositivos
A figura 3.9 apresenta o modelo ADS do package SOT-23 dos d´ıodos hsms-2852 da Avago
Technologies contendo os paraˆmetros parasitas associados. E´ poss´ıvel observar a existeˆncia
de capacidades e indutaˆncias parasitas associadas aos pinos do package que devera˜o ser tidos
em conta no desenho do circuito retificador. Ale´m dos parasitas mencionados, o substrato e o
comprimento das linhas de transmissa˜o usadas sa˜o tambe´m uma fonte importante de perdas.
Figura 3.9: Modelo ADS dos d´ıodos hsms-2852, package SOT-23.
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3.4 Matching de impedaˆncias
Se o circuito retificador na˜o estiver devidamente adaptado a` sua antena recetora, parte
da poteˆncia incidente e´ refletida e radiada de novo para o meio na˜o sendo aproveitada para
conversa˜o. O modelo equivalente t´ıpico de um d´ıodo Schottky representa-se na figura 3.10
e indica-nos a existeˆncia de paraˆmetros que variam na˜o so´ com a frequeˆncia de operac¸a˜o
mas tambe´m com a poteˆncia do sinal de entrada. Dada esta dependeˆncia, geralmente os
conversores RF-DC sa˜o otimizados para frequeˆncias e poteˆncias de entrada pre´-definidas.
Na figura 3.11 a) esta´ representado a carta de Smith das impedaˆncias de entrada do circuito
retificador ba´sico da figura 3.3 quando se varia a poteˆncia e frequeˆncia de operac¸a˜o. A elevada
gama de coeficientes de reflexa˜o faz com que o circuito seja normalmente projetado para uma
frequeˆncia e poteˆncia de entrada fixas.
Figura 3.10: Modelo equivalente de um d´ıodo Schottky, retirado de [31]
(a) (b)
Figura 3.11: Simulac¸a˜o da variac¸a˜o da frequeˆncia e poteˆncia de entrada. a) Carta de Smith
das impedaˆncias (500MHz < freq < 1.3GHz , −30dBm < pin < 10dBm) b) Eficieˆncia de
conversa˜o em func¸a˜o da poteˆncia e frequeˆncia do sinal de entrada.
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3.5 Gerac¸a˜o de conteu´do harmo´nico
Anteriormente assumiu-se que apenas DC e a frequeˆncia fundamental existiam no circuito.
No entanto, a caracter´ıstica na˜o linear dos d´ıodos retificadores produz na˜o so´ uma componente
DC mas tambe´m componentes espectrais mu´ltiplas da frequeˆncia fundamental. Trata-se
pois de energia que acaba por ser desperdic¸ada, na˜o sendo aproveitada para conversa˜o DC.
Aumentando a poteˆncia do sinal de entrada aumenta o conteu´do harmo´nico que vai ser gerado.
Para uma aproximac¸a˜o de pequeno sinal, onde V e´ a tensa˜o aplicada ao d´ıodo temos:
V = V0 + v (3.14)
onde V0 e´ a tensa˜o de polarizac¸a˜o DC aos terminais do d´ıodo e v e´ a tensa˜o AC. Expandido
a expressa˜o 3.1 em se´rie de Taylor [32]:
I(V ) = I0 + i ≈ I0 + vGd + v
2
2!
G′d +
v3
3!
G′′d + . . . (3.15)
onde I0 = I(V0) e´ a corrente de polarizac¸a˜o DC, Gd = α ISe
αVo = 1Rj , G
′
d = α Gd, G
′′
d = α
2Gd
eRj e´ a resisteˆncia da junc¸a˜o. Assumindo uma sinusoide como sinal de entrada, v = A cos (ω0t),
a corrente no d´ıodo sera´ dada por 3.16 [32]:
I(V ) = I0 +
G′dA
2
4
+
[
GdA+
G′′dA
3
8
]
cos (ω0t) +
G′′dA
2
4
cos (2ω0t) +
G′′′d A
3
24
cos (3ω0t) + . . .
(3.16)
A equac¸a˜o 3.16 mostra enta˜o o aparecimento de na˜o so´ uma componente DC, como espe-
rado, mas tambe´m componentes mu´ltiplas da frequeˆncia fundamental. Pore´m, a utilizac¸a˜o do
filtro passa baixo ilustrado na figura 2.7 permite a eliminac¸a˜o destas componentes adicionais.
De modo a verificar este comportamento, uma simulac¸a˜o Harmonic Balance (HB) no ADS
ao circuito da figura 3.3 foi efetuada.
Na figura 3.12 a) apresenta-se o espectro do sinal de entrada onde a maior parte da ener-
gia se encontra a 900 MHz. Na figura 3.12 b), espectro do sinal de sa´ıda, pode observar-se
a gerac¸a˜o de conteu´do harmo´nico sendo este mais significativo para as primeiras harmo´nicas,
facto que pode ser comprovado pela equac¸a˜o 3.16 onde os termos de maior ordem apresentam
pesos menos significativos. Esta energia e´ desperdic¸ada na˜o sendo convertida em energia DC,
diminuindo a eficieˆncia de conversa˜o. Finalmente, a figura 3.12 c) apresenta o espectro do
sinal de sa´ıda quando aplicado um filtro passa baixo. Observa-se uma componente DC como
desejado e uma forte atenuac¸a˜o do conteu´do harmo´nico do sinal. De notar que existe diferenc¸a
no valor da componente DC no sinal de sa´ıda filtrado e na˜o filtrado que se explica devido ao
facto da malha de adaptac¸a˜o estar otimizada para o circuito com condensador de filtragem,
resultando numa pequena desadaptac¸a˜o quando este condensador na˜o esta´ presente. Existem
te´cnicas para contornar este problema como as reportadas em [34] e [35] onde terminac¸o˜es
harmo´nicas, semelhantes a`s de amplificadores onde o aˆngulo de conduc¸a˜o e´ baixo, sa˜o usadas
para aumentar a eficieˆncia de conversa˜o RF-DC. De notar ainda que o espectro do sinal de en-
trada (3.12 a)) deveria ser constitu´ıdo apenas por uma componente a` frequeˆncia fundamental.
As componentes espectrais adicionais resultam de eventuais reflexo˜es devido a desadaptac¸a˜o
e ao pro´prio processo de retificac¸a˜o na˜o sendo poss´ıvel separar estas componentes do sinal de
entrada numa simulac¸a˜o do tipo HB.
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Figura 3.12: Gerac¸a˜o harmo´nica. a) Espetro do sinal de entrada. b) Espetro do sinal de sa´ıda
sem filtragem. c) Espetro do sinal de sa´ıda filtrado.
3.6 Topologias de conversores RF-DC
Para ale´m da topologia mais vulgar representada anteriormente na figura 3.3, a qual
consiste num u´nico d´ıodo se´rie e o qual ja´ foi alvo de algum estudo, existem outras topologias
que dependem da configurac¸a˜o dos d´ıodos retificadores. Embora existam va´rias, o seu objetivo
e´ o mesmo: Converter energia RF em energia DC [36].
3.6.1 Dı´odo paralelo com linha λ/4
A figura 3.13 apresenta um outro tipo de conversor RF-DC que usa um u´nico d´ıodo:
C2 RL
DC1
λ/4
Figura 3.13: Retificador ba´sico com d´ıodo paralelo.
Este circuito e´ composto por um d´ıodo e um condensador em paralelo conectados a uma
linha de transmissa˜o de comprimento λg/4, onde λg e´ o comprimento de onda efetivo da onda
eletromagne´tica incidente. Esta linha de transmissa˜o e o condensador paralelo funcionam em
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conjunto constituindo o filtro de sa´ıda. A impedaˆncia Z apresentada a` entrada da linha de
transmissa˜o e´ dada por [32]:
Z = Z0
ZL + jZ0 tan (β l)
Z0 + jZL tan (β l)
(3.17)
Z0 e´ a impedaˆncia caracter´ıstica da linha de transmissa˜o, l o comprimento, β a constante de
fase ( β = 2pi/λg ) e ω representa a frequeˆncia angular da onda incidente. Todos os outros
paraˆmetros esta˜o definidos na figura 3.13. Se assumirmos um d´ıodo ideal e um condensa-
dor de filtragem com capacidade infinita, este filtro apresentara´ uma impedaˆncia infinita a`
frequeˆncia fundamental e a`s harmo´nicas ı´mpares enquanto a`s harmo´nicas pares apresentara´
uma impedaˆncia nula. Esta caracter´ıstica torna o funcionamento deste retificador bastante
semelhante ao de um amplificador em classe F. Idealmente, a corrente no d´ıodo tera´ a forma
de meia sinusoide enquanto a tensa˜o sera´ uma onda quadrada na˜o havendo sobreposic¸a˜o das
duas, eliminando a dissipac¸a˜o interna do d´ıodo retificador, podendo atingir eficieˆncias de
conversa˜o bastante pro´ximas dos 100% [37] [38].
3.6.2 Duplicador de tensa˜o
Um outro tipo de conversor RF-DC bastante utilizado e´ apresentado na figura 3.14. Trata-
se de um multiplicador de tensa˜o de um u´nico esta´gio que, idealmente, produz uma tensa˜o
de sa´ıda que sera´ o dobro da tensa˜o de pico do sinal de entrada. Nos semi-ciclos negativos
do sinal de entrada o d´ıodo D2 conduz carregando o condensador C2 com a tensa˜o de pico
do sinal de entrada menos a tensa˜o de conduc¸a˜o do d´ıodo. Quando o sinal de entrada passa
para o seu semi-ciclo positivo, o condensador C2 previamente carregado comporta-se como
uma fonte de tensa˜o em se´rie com o sinal de entrada duplicando assim a tensa˜o do sinal que
por fim sera´ retificado pelo d´ıodo D1. Este circuito produz mais tensa˜o DC de sa´ıda do que
os retificadores que usam um u´nico d´ıodo mas a sua eficieˆncia e´ menor para poteˆncias do
sinal de entrada pequenas, pois existe um d´ıodo adicional que influeˆncia o seu desempenho.
Algumas simulac¸o˜es foram realizadas por forma a avaliar o desempenho de multiplicadores
de tensa˜o as quais sa˜o discutidas na pro´xima subsecc¸a˜o.
D2Vin C1 RL
D1C2
Figura 3.14: Retificador/Multiplicador de tensa˜o de um esta´gio.
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3.6.3 Charge pump de Dickson
Se se colocar va´rios circuitos multiplicadores de tensa˜o iguais aos da figura 3.14 em cas-
cata obtemos o chamado Dickson charge pump [39] e que se apresenta na figura 3.15. Esta
cascata de multiplicadores permite obter tenso˜es DC de sa´ıda superiores. De modo a obser-
var o comportamento deste tipo de conversor RF-DC em termos de eficieˆncia, simularam-se
va´rios circuitos com diferentes nu´meros de esta´gios (N=1,2,3,4) e verificou-se qual a carga
que maximiza a sua eficieˆncia para uma poteˆncia de entrada fixa, -10 dBm. Os resultados
apresentam-se na figura 3.16. De notar que nesta experieˆncia na˜o foi usado qualquer tipo de
malha de adaptac¸a˜o entre a fonte de sinal e o circuito conversor.
D2Vin C1
D1
C2
D4 C3
D3
C4
DN
DN-1
CN-1
RLCN
Figura 3.15: Retificador/Multiplicador de tensa˜o de um esta´gio.
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Figura 3.16: charge pump de Dickson para N=1,2,3 e 4 em func¸a˜o da resisteˆncia de carga
para maximizac¸a˜o da eficieˆncia de conversa˜o.
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Depois de ser verificado qual a carga que maximiza a eficieˆncia de conversa˜o para cada tipo
de conversor, procedeu-se a` adaptac¸a˜o dos circuito com um stub paralelo em curto-circuito,
semelhante ao conversor ba´sico apresentado anteriormente.
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Figura 3.17: Charge pump de Dickson para N=1,2,3 e 4 com RL= 6.8, 13.8, 28.9, 44.8 e 61.5
KOhm, respetivamente. a) Eficieˆncia de conversa˜o. b) Tensa˜o DC obtida.
Da figura 3.17 a) e´ poss´ıvel verificar que para poteˆncias baixas do sinal de entrada a
eficieˆncia de conversa˜o diminui com o aumento do nu´mero de esta´gios devido ao aumento
do nu´mero de d´ıodos envolvidos e as suas tenso˜es de conduc¸a˜o mas, por outro lado, para
poteˆncias de entrada elevadas a eficieˆncia aumenta com o aumento do nu´mero de esta´gios, pois
as tenso˜es de conduc¸a˜o dos va´rios d´ıodos e´ bastante inferior quando comparada com a tensa˜o
DC a` sua sa´ıda. Outro espeto importante prende-se com o facto de a tensa˜o de breakdown do
conjunto aumentar em mo´dulo com o aumento do nu´mero de esta´gios do circuito, permitindo
obter tenso˜es DC superiores como pode ser observado na figura 3.17 b). Se a resisteˆncia de
carga for a mesma para N=1,2,3 e 4, a ma´xima eficieˆncia alcanc¸a´vel sera´ a mesma para todos
os casos mas sera´ necessa´rio mais poteˆncia de entrada para a atingir conforme mostram as
figuras 3.18 a) e 3.18 b).
3.6.4 Charge pump de Villard
Um outro circuito conversor RF-DC e´ apresentado na figura 3.19 que de acordo com [40]
o seu funcionamento e desempenho e´ bastante semelhante ao charge pump de Dickson. Neste
caso, em vez de acoplar o sinal RF aos d´ıodos atrave´s de condensadores em paralelo como
no charge pump de Dickson, o sinal e´ acoplado aos d´ıodos atrave´s de condensadores se´rie.
Esta caracter´ıstica faz com que os condensadores apenas tenham de suportar uma porc¸a˜o da
tensa˜o DC gerada ao longo da cadeia fazendo com que este circuito apresente uma menor
capacidade de drive de corrente em comparac¸a˜o com o charge pump de Dickson.
30
−40 −30 −20 −10 0 10 20 300
20
40
60
80
100
Pinu(dBm)
Ef
ic
iê
nc
ia
u(=
)
Retificadorubásico
Multiplicador,uN=1
Multiplicador,uN=2
Multiplicador,uN=3
Multiplicador,uN=4
(a)
−40 −30 −20 −10 0 10 20 300
5
10
15
Pinl(dBm)
Vo
ut
lD
C
l(V
)
Retificadorlbásico
Multiplicador,lN=1
Multiplicador,lN=2
Multiplicador,lN=3
Multiplicador,lN=4
(b)
Figura 3.18: Charge pump de Dickson para N=1,2,3 e 4 com a mesma resisteˆncia de carga,
RL= 6.8 KOhm. a) Eficieˆncia de conversa˜o. b) Tensa˜o DC obtida.
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Figura 3.19: Charge pump de Villard.
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Cap´ıtulo 4
Formas de onda otimizadas para
sistemas baseados em WPT por RF
Toda a ana´lise feita no cap´ıtulo anterior apenas se considerou o caso de portadora u´nica
estudando apenas as caracter´ısticas inerentes aos conversores RF-DC. De facto, e´ bem sabido
que sinais multi-portadora, como e´ o caso do OFDM muito popular em telecomunicac¸o˜es,
apresentam um PAPR bastante superior ao de uma portadora u´nica, beneficiando a eficieˆncia
de conversa˜o quando este sinal atinge o receptor. Estes sinais sa˜o caracterizados por apre-
sentarem uma envolvente que varia com o tempo em amplitude podendo surgir pequenos
intervalos de tempo onde a energia do sinal e´ concentrada. Este burst de energia vai atingir
o conversor explorando as na˜o linearidades dos d´ıodos retificadores fazendo-os gerar muito
mais DC, sustendo-o atrave´s do filtro passa baixo. Estes tipos de sinais teˆm como objetivo
ultrapassar o potencial de conduc¸a˜o do d´ıodo para potencias inferiores quando comparado
com o caso de portadora u´nica permitindo, por exemplo, um aumento da distaˆncia a que
um tag RFID pode estar do seu leitor para ser corretamente ativado e lido [41][43] [44] ou
para aumento da distaˆncia a que um sensor wireless pode estar da sua fonte de energia [45].
Embora o PAPR de um sinal seja desejado para baixas poteˆncias, podera´ na˜o o ser para
poteˆncias elevadas ou ate´ mesmo na perspetiva da arquitetura do emissor. Sinais com ele-
vado PAPR sa˜o dif´ıceis de amplificar podendo sofrer clipping, provocando distorc¸a˜o na˜o linear
e consequente aumento da largura de banda. Neste cap´ıtulo dedicaremos o estudo de sinais
multi portadora, quais as suas caracter´ısticas, vantagens/desvantagens e poss´ıveis soluc¸o˜es
para minimizar o impacto das suas desvantagens.
4.1 Sinais Multiseno
Um sinal do tipo multiseno na˜o e´ mais do que um sinal composto por va´rias subportadoras,
igualmente espac¸adas na frequeˆncia de um valor ∆f em Hertz [46]. Desta forma o seu espectro
vai ser mais largo comparado com o caso de portadora u´nica. A envolvente e´ um sinal perio´dico
que apresenta um PAPR superior ao caso de portadora u´nica e o seu valor depende dos va´rios
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paraˆmetros que definem o sinal. A sua expressa˜o matema´tica pode ser dada por 4.1:
X(t) =
1√
N
N∑
k=0
A cos
(
ωc + k∆ω
)
t+ φk
)
, k = 1, 2, ..., N (4.1)
onde N e´ o nu´mero de subportadoras, Ak sa˜o os pesos atribu´ıdos a cada uma delas, fc
a subportadora de frequeˆncia mais baixa e φk a fase inicial de cada uma. A atribuic¸a˜o
dos pesos de cada portadora pode seguir determinadas regras, dando origem a sinais com
diferentes formas. Tendo em conta [41][47], uma atribuic¸a˜o de pesos no espectro do sinal
correspondente a uma distribuic¸a˜o gaussiana gera um sinal no domı´nio do tempo com um
PAPR superior. Nesta dissertac¸a˜o apenas se considera o caso onde todas as subportadoras
possuem pesos iguais, Ak+1 = Ak, pelo que o fator 1/
√
N foi adicionado a` expressa˜o 4.1 por
forma a que um multiseno de N subportadoras apresente a mesma poteˆncia me´dia que uma
portadora u´nica (N=1).
4.1.1 Nu´mero de subportadoras vs PAPR
A expressa˜o 4.1 mostra enta˜o que um sinal do tipo multiseno e´ constitu´ıdo pela sona
de N sinusoides. Verifica-se que o PAPR do sinal resultante no domı´nio do tempo aumenta
linearmente com o aumento do nu´mero de portadoras, conforme apresentado na figura 4.1
e que faz com que o conversor RF-DC seja mais eficiente [47]. Para efeitos comparativos, a
tensa˜o eficaz de uma sinusoide e´ dada por:
VArms =
A√
2
(4.2)
onde A representa o valor da amplitude da onda em Volts. Assim, a poteˆncia me´dia gerada
numa carga R pode ser expressa por:
PAav =
V 2rms
R
(4.3)
Para que um multiseno de N subportadoras, cada uma com amplitude B Volts, apresente
a mesma poteˆncia me´dia que uma u´nica sinusoide de amplitude A sera´ necessa´rio que:
N × PBav = PAav ⇒ B =
A√
N
(4.4)
A figura 4.1 pretende demonstrar o impacto do nu´mero de subportadoras no PAPR do
sinal resultante. Todos os sinais apresentam a mesma poteˆncia me´dia. A sua poteˆncia me´dia
e poteˆncia de pico sa˜o dadas por:
Pav =
1
2
A2 ; Ppico = A
2N (4.5)
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Figura 4.1: Exemplos de sinais do tipo multiseno com ∆f = 1 MHz e a mesma poteˆncia
me´dia. a) CW (N=1) b) N=2, c) N=3, d) N=4.
pelo que o PAPR do sinal resultante e´ expresso por:
PAPR = 2N (4.6)
4.1.2 Aproximac¸a˜o de Taylor
O comportamento na˜o linear da corrente num d´ıodo pode ser decomposto por uma ex-
pansa˜o polinomial em se´rie de Taylor de acordo com a expressa˜o 4.8.
I(V ) = IS(e
qV
nkT − 1) ≈ K1V +K2V 2 +K3V 3 +K4V 4 + · · · (4.7)
Considerando uma portadora u´nica sinusoidal, v(t) = A cos(ωt + φ), substituindo-a na
expressa˜o 4.8 e aplicando um filtro passa baixo ideal, RC → ∞, de forma a filtrar todas as
componentes exceto a componente DC obtemos os termos de ordem par, pois os termos de
ordem ı´mpar tera˜o dependeˆncia com a frequeˆncia. Esta componente DC e´ proporcional a`
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corrente que passa pelo d´ıodo e e´ dada por 4.8:
VDC ∝
N∑
n−1
K2n · v(t)2n (4.8)
onde
K2n =
1
n!
∂nI(v)
∂vn
∣∣∣
v=vq
(4.9)
pelo que desenvolvendo temos:
VDC1TOM ∝ K2
A2
2
+K4
3A4
8
+K6
10A6
32
+ · · · (4.10)
Por outro lado, considerando um multiseno de duas subportadoras, V (t) = B cos(ωt +
φ1) + B cos((ω + ∆ω)t + φ2), aplicando o mesmo racioc´ınio que no caso de portadora u´nica
temos:
VDC2TOM ∝ K2B2 +K4
9B4
4
+K6
25B6
4
+ · · · (4.11)
Analisando as expresso˜es 4.10 e 4.11 e sabendo que ambos os sinais possuem a mesma
poteˆncia me´dia, ou seja, B = A/
√
N (N=2), conclui-se que:
VDC2TOM ∝ K2
A2
2
+K4
9A4
16
+ · · · > K2A
2
2
+K4
3A4
8
· · · ∝ VDC1TOM (4.12)
isto e´, um sinal multiseno de apenas duas subportadoras faz com que o conversor RF-DC
produza mais tensa˜o DC quando comparado com o resultado de uma u´nica portadora usando a
mesma energia me´dia. Ate´ agora apenas se considerou o impacto do nu´mero de subportadoras
no PAPR do sinal resultante. Se o nu´mero de subportadoras for superior a dois, o paraˆmetro
φk torna-se um paraˆmetro de extrema importaˆncia. Considere-se um multiseno de treˆs e
quatro subportadoras igualmente espac¸adas na frequeˆncia de ∆f e amplitude C e D Volts,
respectivamente. Aplicando o filtro passa baixo a´ expressa˜o resultante da expansa˜o de Taylor
obtemos um nu´mero maior de termos independentes da frequeˆncia, os quais representam DC:
VDC3TOM ∝ K2
3C2
2
+K4C
4
(
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8
+
3
2
cos (φ1 − 2φ2 + φ3)
)
+ · · · (4.13)
VDC4TOM ∝ K2D2 +K4D4
(21
2
+
3
2
cos (φ1 − 2φ2 + φ3) + 3
2
cos (φ2 − 2φ3 + φ4)+
+ 3 cos (φ1 − φ2 − φ3 + φ4)
)
(4.14)
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4.1.3 Sincronizac¸a˜o de fases
Das expresso˜es 4.13 e 4.14 verifica-se que o aumento do nu´mero de subportadoras provoca
o aparecimento de termos DC que dependem dos valores das fases iniciais de cada subpor-
tadora. De facto, para que o sinal resultante apresente o seu ma´ximo PAPR e´ necessa´rio
uma combinac¸a˜o de fases iniciais que fac¸a com que o argumento dos cossenos nas expresso˜es
anteriores sejam um mu´ltiplo de 2pi de modo a maximizar o valor desses termos. As figuras
4.2 a) e 4.2 b) pretendem demonstrar este feno´meno.
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Figura 4.2: Impacto das fases relativas entre subportadoras no sinal resultante. a) Fases
Sincronizadas. b) Fases aleato´rias.
A figura 4.2 b) representa um multiseno de N=4 subportadoras cujas fases iniciais foram
definidas aleatoriamente. Em comparac¸a˜o com a figura 4.2 a), onde o mesmo sinal foi usado
mas definindo as fases inicias com o mesmo valor, verifica-se uma degradac¸a˜o do PAPR do
sinal resultante. Este feno´meno pode ser corrigido recorrendo a um mecanismo externo de
sincronizac¸a˜o de fases no transmissor. Voltaremos a este assunto mais a` frente neste cap´ıtulo.
4.1.4 Espac¸amento de frequeˆncia entre subportadoras
O u´ltimo paraˆmetro a ter em conta neste tipo de sinais e´ o espac¸amento de frequeˆncia
entre subportadoras. A envolvente do sinal resultante e´ perio´dica e o seu per´ıodo e´ dado
pelo inverso do espac¸amento de frequeˆncias, T = 1/∆f . Como o sinal e´ constitu´ıdo por N
subportadoras, produtos de intermodulac¸a˜o ira˜o aparecer a baixas frequeˆncias. Para criar um
sinal multiseno de elevado PAPR sera´ necessa´rio um nu´mero elevado de subportadoras mas
se o espac¸amento de frequeˆncia entre elas for demasiado elevado podera´ levar a que o sinal
na˜o se apresente devidamente adaptado no circuito recetor, devido ao seu aumento de largura
de banda. O impacto do espac¸amento de frequeˆncias entre subportadoras e´ demonstrado na
figura 4.3.
O sinal representado na figura 4.3 a) consiste num multiseno de quatro subportadoras
com ∆f = 1MHz e a figura 4.3 b) o mesmo sinal mas com ∆f = 5MHz. O segundo
sinal apresenta uma largura de banda cinco vezes superior ao primeiro. Neste caso, malhas de
adaptac¸a˜o wideband como em [48] devera˜o ser consideradas. Por outro lado, se o espac¸amento
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Figura 4.3: Impacto do espac¸amento de freqeˆncias. a) ∆f = 1MHz, b) ∆f = 5MHz
entre frequeˆncias for demasiado pequeno podera´ dificultar o desenho do filtro passa baixo de
sa´ıda devido ao facto de aparecerem componentes espectrais de baixa frequeˆncia que podem
na˜o ser totalmente filtradas. Desta forma, constantes de tempo demasiado longas podera˜o
ser necessa´rias. A maioria dos conversores RF-DC comerciais, como sendo os tags RFID, sa˜o
constitu´ıdos em geral por um filtro passa baixo RC na sua sa´ıda, devido a` sua simplicidade
e baixo custo. Se as componentes de baixa frequeˆncia na˜o forem devidamente filtradas, estas
ira˜o aparecer na sa´ıda traduzindo-se numa tensa˜o de ripple que ira´ diminuir o n´ıvel me´dio
do sinal gerado. O aumento da constante de tempo do filtro passa baixo pode ser ajustado
aumentando o valor resistivo da carga. No cap´ıtulo anterior verificou-se que existe uma carga
que otimiza a eficieˆncia de conversa˜o e dependendo da aplicac¸a˜o nem sempre e´ poss´ıvel alterar
o valor da carga. O aumento do valor da capacidade do condensador tambe´m podera´ na˜o
ser uma boa soluc¸a˜o pois os condensadores de valor elevado possuem baixas frequeˆncias de
ressonaˆncia apresentando mau comportamento para frequeˆncias elevadas. Existe pois um
compromisso entre nu´mero de portadoras e o espac¸amento de frequeˆncias entre elas.
4.1.5 Multiseno vs VT e Vbr dos d´ıodos
Nas secc¸o˜es anteriores verifica´mos que sinais do tipo multiseno possuem elevado PAPR
beneficiando a eficieˆncia de conversa˜o para poteˆncias inferiores quando comparado com uma
u´nica portadora. O elevado PAPR permite que o sinal de entrada ultrapasse a tensa˜o de
conduc¸a˜o VT do d´ıodo para poteˆncias inferiores. Se o filtro passa baixo for devidamente
desenhado, a tensa˜o DC obtida sera´ bastante pro´xima da tensa˜o de pico do sinal de entrada.
Na figura 4.4 podemos observar tal efeito. Um sinal multiseno de cinco suportadoras a
(900 + k∆f) MHz, k = 1, 2, ..5 e ∆f = 1 MHz e uma sinusoide simples a 900 MHz com a
mesma energia foram usadas para excitar um d´ıodo HSMS-2850 com uma carga de 1 KΩ,
produzindo uma certa tensa˜o aos seus terminais. A curva I-V caracter´ıstica do d´ıodo Schottky
foi simulada em ADS e uma aproximac¸a˜o polinomial foi realizada, encontrando-se na figura
4.4 a).
Pela figura 4.4 c), verifica-se um PAPR elevado para o caso do multiseno, possuindo a
mesma energia me´dia que a sinusoide gerando uma tensa˜o de pico superior. Uma desvanta-
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Figura 4.4: Comportamento de um retificador simples usando um multiseno sem atingir a
zona de breakdown do d´ıodo. a) Sinais de entrada no domı´nio do tempo. b) Curva I-V do
d´ıodo HSMS-2850 simulada em ADS. c) Tensa˜o gerada numa carga de 1 KΩ .
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gem e´ o facto das tenso˜es de pico da envolvente apresentarem um per´ıodo bem mais longo
comparado com o de uma sinusoide simples a` mesma frequeˆncia, sendo necessa´rio um desenho
cuidado do filtro de sa´ıda. Os sinais de elevado PAPR sa˜o perfeitos para poteˆncias reduzi-
das, pois ultrapassam a tensa˜o de conduc¸a˜o do d´ıodo para poteˆncias inferiores, mas tambe´m
atingem a tensa˜o de breakdown para poteˆncias mais baixas. Este efeito pode ser observado
na figura 4.5.
Figura 4.5: Comportamento de um retificador simples usando um multiseno com energia
suficiente para atingir a zona de breakdown do d´ıodo. a) Sinais de entrada no domı´nio do
tempo. b) Curva I-V do d´ıodo HSMS-2850 simulada em ADS. c) Tensa˜o gerada numa carga
de 1 KΩ .
Na situac¸a˜o representada na figura 4.5 c) o sinal multiseno possui energia suficiente para
atingir a zona de breakdown do d´ıodo pelo que em 4.5 b) verifica-se um corte nos picos do
sinal. No capitulo anterior verifica´mos que a ma´xima tensa˜o aos terminais de um d´ıodo e´ de
Vmax = Vbr/2 , ocorrendo diminuic¸a˜o da eficieˆncia de conversa˜o para valores superiores a este.
Se o sinal atingir a tensa˜o de breakdown do d´ıodo, corrente significativa vai fluir no sentido
inverso provocando um tensa˜o de sinal contra´rio conforme mostra a figura 4.5 b). Esta tensa˜o
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faz com que o n´ıvel me´dio do sinal de sa´ıda permanec¸a constante e igual a Vmax = Vbr/2.
Como a tensa˜o se mante´m constante para alem deste valor, pela equac¸a˜o 3.3 a eficieˆncia
diminui drasticamente com o aumento da poteˆncia de entrada.
4.1.6 Sinais multiseno com ∆f elevado
Na secc¸a˜o anterior estudamos sinais do tipo multiseno onde o espac¸amento de frequeˆncia
entre subportadoras, ∆f , e´ relativamente pequeno de modo a que a largura de banda do sinal
se encontre totalmente adaptada no circuito conversor. Relembra-se ainda que se ∆f for
pequeno, a envolvente caracteriza-se por possuir um per´ıodo bastante longo. Se a constante
de tempo RC do filtro na˜o for suficientemente elevada, ocorrera´ ripple diminuindo o n´ıvel
DC de sa´ıda. Se em vez de se considerar um conversor RF-DC de banda u´nica considerar
um conversor multibanda, fazendo com que ∆f seja mais elevado, poderemos obter uma
envolvente com um per´ıodo bem mais inferior e desta forma impor menos restric¸o˜es ao filtro
passa baixo. A expressa˜o matema´tica que descreve este sinal e´ a mesma que a de um multiseno
de banda u´nica e e´ dada por 4.18. Para efeitos comparativos, observe-se a figura 4.6.
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Figura 4.6: Comparac¸a˜o de formas de onda. a) CW 900 MHz. b) Multiseno de banda simples,
900 e 901 MHz, ∆f = 1 MHz. c) Multiseno de 900 e 1000 MHz, ∆f = 100 MHz.
De acordo com a figura 4.6, um multiseno com ∆f elevado produz um sinal no domino do
tempo cuja tensa˜o de pico e´ igual ao obtido com um multiseno tradicional mas a frequeˆncia
da tensa˜o de pico da envolvente e´ bastante superior.
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4.1.7 Sinais multiseno em bandas harmonicamente espac¸adas
Se as frequeˆncias entre subportadoras forem harmonicamente espac¸adas, acabamos com
um sinal no domı´nio do tempo com caracter´ısticas bastante interessantes e que iremos discutir
nesta secc¸a˜o. De facto, este novo tipo de sinal foi uma das principais motivac¸o˜es para o
desenvolvimento desta dissertac¸a˜o. A sua expressa˜o e´ bastante semelhante a` de multisenos
tradicionais e e´ dada por:
X(t) =
1√
N
N∑
k=1
A cos
(
kωct+ φk
)
, k = 1, 2, ..., N (4.15)
ou seja, o sinal e´ constitu´ıdo por N subportadoras espac¸adas entre si de fc e fases iniciais
φk. Mais uma vez, o factor 1/
√
N e´ adicionado para que uma sinal com N suportadoras de
amplitudes A
√
N possua a mesma energia que uma u´nica portadora de amplitude A, para
efeitos comparativos. A expressa˜o que define o PAPR do sinal resultante e´ a mesma que
para multisenos tradicionais, PAPR = 2N . Realizando o mesmo procedimento que na secc¸a˜o
4.1.2 (Sinais Multiseno), ou seja, aplicando um filtro passa baixo ideal a` expressa˜o dada pela
expansa˜o de Taylor da corrente gerada por um d´ıodo quando excitado por este tipo de sinal
temos:
VDC2TOM ∝ K2B2 +K4
9B4
4
+K6B
6
(
25
4
+
15
32
cos (4φ1 − 2φ2)
)
+ · · · (4.16)
VDC3TOM ∝ K2
3C2
2
+K4C
4
(
45
8
+
3
2
cos (φ1 − 2φ2 + φ3) + 1
2
cos (3φ1 − φ3)
)
+ · · · (4.17)
Das expresso˜es 4.16 e 4.17 e´ poss´ıvel verificar a existeˆncia de um termo DC adicional
que depende das fases quando comparadas com as expresso˜es 4.11 e 4.12 de um multiseno
de banda u´nica, indicando que teoricamente e´ poss´ıvel obter uma tensa˜o DC ligeiramente
superior. Da mesma forma que anteriormente, o PAPR do sinal resultante depende das fases
iniciais e o melhor caso da´-se quando os argumentos dos cossenos das expresso˜es anteriores
sa˜o mu´ltiplos de 2pi.
A figura 4.7 pretende na˜o so´ demonstrar o impacto do nu´mero de subportadoras na forma
de onda resultante bem como outras caracter´ısticas interessantes. A relac¸a˜o entre a tensa˜o
de pico e a me´dia do sinal aumenta com o aumento do nu´mero de subportadoras, da mesma
forma que os multisenos normais, possibilitando o aumento de eficieˆncia para potencias baixas
onde uma u´nica sinusoide na˜o tera´ energia suficiente para ultrapassar a barreira de potencial
do d´ıodo. A condic¸a˜o de subportadoras harmonicamente espac¸adas confere ao sinal carac-
ter´ısticas espec´ıficas. A frequeˆncia da poteˆncia de pico resultante e´ igual a` frequeˆncia de uma
sinusoide com f = fc = ∆f Hertz. Possuindo poteˆncia de pico superior e mesma energia
mas a uma frequeˆncia mais elevada permite impor menos restric¸o˜es no desenho do filtro passa
baixo. De facto verifica-se que existe uma carga que otimiza a eficieˆncia de conversa˜o RF-DC
para um dado tipo de conversor. Como exemplo, a figura 4.8 mostra a variac¸a˜o da poteˆncia
DC de sa´ıda em func¸a˜o da carga para um retificador simples usando os va´rios sinais que se
estudaram ate´ agora.
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Figura 4.7: Exemplos de sinais do tipo multiseno em bandas harmonicamente espac¸adas,
fc = 900 MHz e mesma energia. a) CW (N=1) b) N=2, c) N=3, d) N=4.
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Figura 4.8: Tensa˜o DC gerada em func¸a˜o da resisteˆncia de carga para uma poteˆncia me´dia
de entrada de 0 dBm e para diferentes sinais de entrada. a) Conversor simples com d´ıodo
se´rie. b) Poteˆncia DC em func¸a˜o da resisteˆncia de carga. c) Sinal de sa´ıda no dominio.
43
Verifica-se que existe uma carga que maximiza a poteˆncia DC dispon´ıvel e que esta diminui
com o aumento da carga. De notar que o valor do condensador de filtragem e´ o mesmo
em todos os casos. E´ poss´ıvel ainda concluir que um multiseno de banda u´nica so´ sera´
mais eficiente que uma u´nica sinusoide com a mesma poteˆncia me´dia se o valor da carga
for relativamente elevado, facto que se deve ao elevado n´ıvel de ripple que se obte´m com
cargas pequenas, isto e´, a constante de tempo RC do filtro passa baixo e´ demasiado pequena
proporcionando uma descarga significativa do condensador de filtragem.
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Figura 4.9: Simulac¸a˜o da tensa˜o DC de sa´ıda em func¸a˜o da poteˆncia de entrada.
A figura 4.9 apresenta a tensa˜o DC de sa´ıda quando o circuito da figura 4.8 a) e´ submetido
aos diferentes sinais de excitac¸a˜o, usando uma carga de 6.8 KΩ. Devido aos produtos de
intermodulac¸a˜o de baixa frequeˆncia que surgem de um multiseno de banda u´nica, observa-
se uma elevada tensa˜o de ripple na sa´ıda que se traduz numa diminuic¸a˜o do valor me´dio
do sinal de sa´ıda. Esta tensa˜o de ripple pode ser eliminada aumentando o valor da carga.
Por outro lado, o aumento da carga diminui a poteˆncia DC dispon´ıvel significando uma
diminuic¸a˜o da eficieˆncia de conversa˜o RF-DC. Relembre-se que se pretende manter o valor
do condensador de filtragem baixo, pois valores elevados implicam mau comportamento a
frequeˆncias elevadas. Para ale´m deste comportamento, um multiseno com subportadoras
em bandas harmonicamente espac¸adas permite obter tenso˜es DC de sa´ıda mais elevadas.
Anteriormente viu-se que a tensa˜o ma´xima aplicada a um d´ıodo e´ de Vmax = Vbr/2 mas a
caracter´ıstica assime´trica deste sinal permite extender o valor ma´ximo da tensa˜o DC de sa´ıda,
conforme se observa na figura 4.9.
4.1.8 Combinac¸a˜o espacial de multisenos
Os sinais que foram introduzidos ate´ agora baseiam-se em maximizar o PAPR do sinal
resultante no domı´nio do tempo beneficiando a eficieˆncia de conversa˜o para poteˆncias do si-
nal de entrada pequenas. Enquanto esta caracter´ıstica e´ uma vantagem no lado do recetor,
sera´ uma desvantagem no lado do transmissor. Sinais com elevado PAPR sa˜o um desafio para
amplificar, pois saturam os amplificadores facilmente, produzindo distorc¸a˜o e consequente au-
44
mento do espectro ocupado. Geralmente, os dispositivos usados em ondas milime´tricas como
sendo os amplificadores de poteˆncia teˆm dimenso˜es muito pequenas, reduzindo a sua capaci-
dade de dissipac¸a˜o e sendo por isso dif´ıcil de atingir poteˆncias considera´veis com um u´nico
dispositivo. Combinac¸a˜o de poteˆncia e´ uma te´cnica bastante usada em ondas milime´tricas
para alcanc¸ar elevadas poteˆncias [49]. A soluc¸a˜o tradicional passa por dividir o sinal em N
ramos, amplifica´-los separadamente e combina´-los de volta para obter uma versa˜o amplificada
do sinal de entrada. Esta arquitetura e´ demonstrada na figura 4.10.
Figura 4.10: Arquitetura tradicional para obtenc¸a˜o de sinais com poteˆncia elevada atrave´s da
te´cnica de combinac¸a˜o de poteˆncia. Retirado e adaptado de [41].
Esta arquitetura permite obter poteˆncias relativamente elevadas sem saturar os amplifi-
cadores. Apesar de intuitiva, esta te´cnica apresenta algumas desvantagens. Dado que o sinal
e´ dividido em N ramos e combinado atrave´s de linhas de transmissa˜o e outros dispositivos,
as perdas associadas tornam-se significativas a` medida que o nu´mero de ramos aumenta. De
modo a contornar esta desvantagem, a combinac¸a˜o espacial de poteˆncia foi proposta em [49],
[50] e [51]. Esta te´cnica evita as perdas introduzidas devido a` combinac¸a˜o final, radiando cada
ramo separadamente sendo a energia de cada componente do sinal combinada passivamente
no meio livre. Sinais do tipo multiseno sa˜o caracterizados por serem constitu´ıdos por somas
de sinusoides. Assim, cada componente do sinal poder ser gerada, amplificada e radiada se-
paradamente evitando as perdas que seriam introduzidas usando a te´cnica tradicional e na˜o
apresenta limitac¸o˜es teo´ricas quanto ao nu´mero de ramos. Esta arquitetura e´ apresentada na
figura 4.11.
Figura 4.11: Arquitectura para obtenc¸a˜o de sinais multiseno com elevado PAPR atraves da
tecnica de combinac¸a˜o de poteˆncia espacial. Retirado e adaptado de [51].
Na subsecc¸a˜o 4.1.3, provou-se que o PAPR do sinal resultante depende das fases iniciais
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das subportadoras para N ≥ 3. Como cada subportadora e´ gerada separadamente, sera´
necessa´rio um me´todo que permita a sincronizac¸a˜o das va´rias fases de cada componente de
um multiseno. O me´todo mais simples e´ usar uma fonte externa como refereˆncia, conforme
representado na figura 4.11. Me´todos mais elaborados consistem em arrays de osciladores
acoplados que se auto-sincronizam entre si atrave´s do acoplamento entre elementos adjacentes
e que sa˜o reportados em [50] [52] e [53].
4.2 Ru´ıdo branco
O ru´ıdo branco e´ um tipo de ru´ıdo produzido pela combinac¸a˜o simultaˆnea de componentes
a todas as frequeˆncias. O adjetivo branco e´ utilizado para descrever este tipo de ru´ıdo em
analogia ao funcionamento da luz branca, dado que esta e´ obtida por meio da combinac¸a˜o
simultaˆnea de todas as frequeˆncias croma´ticas. Por outras palavras, um sinal diz-se ser ru´ıdo
branco se o valor w(t) para qualquer instante de tempo t for uma varia´vel estatisticamente in-
dependente de todos os outros valores em instantes de tempo diferentes. Uma outra definic¸a˜o,
embora menos elaborada, requer que pares de valores w(t1), w(t2) sejam descorrelacionados.
Um caso especial deste sinal e´ o ru´ıdo branco gaussiano cuja func¸a˜o densidade de proba-
bilidade segue uma distribuic¸a˜o normal, tambe´m chamada de distribuic¸a˜o Gaussiana, e e´
representada por:
PG(z) =
1
σ
√
2pi
e−
(z−µ)2
2σ2 (4.18)
onde PG(z) representa a probabilidade de um certo valor z ocorrer, µ a me´dia do sinal
e σ a sua variaˆncia. Este sinal e´ caracterizado por possuir um espectro infinito e constante
e um exemplo e´ apresentado na figura 4.12 a). Tem-se vindo a demonstrar ao longo desta
dissertac¸a˜o, especialmente no caso de sinais do tipo multiseno, que o PAPR permite que os
conversores RF-DC gerem mais tensa˜o DC e consequentemente mais eficientes. De facto, a
figura 4.12 b) representa ru´ıdo branco gaussiano no domı´nio do tempo e e´ poss´ıvel verificar a
existeˆncia de um PAPR considera´vel. No cap´ıtulo seguinte e experieˆncias conduzidas em [54]
revelam que este tipo de sinal e´ apropriado para aumento da eficieˆncia de conversa˜o RF-DC
em sistemas de transmissa˜o de energia sem fios. A sua propriedade de conteu´do espectral
infinito torna necessa´rio a utilizac¸a˜o de filtros de modo a limitar a sua largura de banda.
4.3 Oscilador cao´tico
Nos u´ltimos anos, o efeito de caos tem recebido alguma importaˆncia e e´ considerado um
futuro candidato a estabelecer comunicac¸o˜es seguras. Osciladores cao´ticos geram oscilac¸o˜es
cao´ticas que servem como fontes de portadoras cao´ticas que podem ser usadas em va´rias
aplicac¸o˜es, como sendo signal masking [55] e modulac¸a˜o cao´tica [56]. Este sinal caracteriza-se
por possuir um um elevado PAPR no domı´nio do tempo beneficiando a eficieˆncia de con-
versa˜o para poteˆncias relativamente baixas explorando as na˜o linearidades dos conversores
RF-DC [57] [58]. O seu espectro estende-se ate´ ao infinito, contendo componentes a todas
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Figura 4.12: Ru´ıdo branco. a) Espectro. b) Sinal no domı´nio do tempo.
as frequeˆncias. De modo a ser poss´ıvel a sua transmissa˜o, um filtro devera´ ser adicionado
por forma a na˜o corromper poss´ıveis sinais de comunicac¸a˜o pre´ existentes no meio de trans-
missa˜o. Prova-se que se os componentes de um oscilador forem adequadamente escolhidos
podera´ levar a que o oscilador apresente um comportamento cao´tico. A figura 4.13 apresenta
um oscilador cao´tico em configurac¸a˜o Colpitts cujo espectro e forma de onda no domı´nio do
tempo do sinal de sa´ıda sa˜o apresentados na figura 4.13 b) e 4.13 c), respetivamente.
Figura 4.13: Oscilador Colpitts cao´tico. a) Esquema de um oscilador em configurac¸a˜o Colpitts
com comportamento cao´tico e 433 MHz de frequeˆncia central. b) Espectro do sinal de sa´ıda
c) Forma de onda no domı´nio do tempo. Retirado e adaptado de [58]
O comportamento cao´tico confere ao sinal um elevado PAPR que beneficia a eficieˆncia de
conversa˜o para potencias inferiores. Dado que o espectro deste tipo de sinal se estende ate´
ao infinito, a eficieˆncia sera´ baixa na sua gerac¸a˜o, isto e´, na conversa˜o DC-RF do transmissor
dado que apenas uma porc¸a˜o da sua largura de banda e´ efetivamente usada, sendo a restante
filtrada. Este problema podera´ ser minimizado gerando um sinal de baixa poteˆncia, aplicar
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o filtro e por fim amplifica´-lo.
4.4 Sinais de radar
A histo´ria de radares teve o seu inicio com experieˆncias de Heinrich Hertz ainda no se´culo
XIX quando demonstrou que ondas eletromagne´ticas eram refletidas por objetos meta´licos
mas so´ comec¸aram a ser usados na pra´tica no inicio do se´culo seguinte, depois de Christian
Hu¨lsmeyer construir o primeiro dispositivo que permitia detetar a presenc¸a de objetos dis-
tantes [59]. Em termos gerais, os radares permitem medir distaˆncias e velocidades de objetos
distantes atrave´s da ana´lise do sinal que lhe e´ refletido. A medic¸a˜o destes paraˆmetros cons-
titui um desafio no desenho de sistemas de radar e uma das suas principais caracter´ısticas
e´ a forma de onda utilizada para detec¸a˜o. Tanto em aplicac¸o˜es militares como civis, formas
de onda que permitam medir distaˆncias elevadas e com boa resoluc¸a˜o em situac¸o˜es de va´rios
alvos sa˜o desejadas. As formas de onda utilizadas em radares podem ser de dois tipos:
• Cont´ınuas;
• Pulsadas.
Radares que usam formas de onda cont´ınuas, como sendo puras sinusoides na forma cos (2pifct),
fazem com que o espectro do sinal refletido por um objeto estaciona´rio se concentre na
frequeˆncia central fc. Se o alvo se encontrar em movimento, o espectro do sinal recebido
ira´ ser desviado da frequeˆncia central de um valor proporcional a` sua velocidade, chamado de
frequeˆncia de Doppler. Assim, medindo a diferenc¸a de frequeˆncia entre o sinal transmitido e
refletido e´ poss´ıvel medir com elevado grau de exatida˜o a velocidade de um objeto distante
que e´ dada por 4.19 [60]:
vr = −fDλ
2
(4.19)
onde vr representa a velocidade radial do objeto, fD a frequeˆncia de Doppler e λ o compri-
mento de onda da radiac¸a˜o utilizada. Um radar que use este tipo de forma de onda transmite
e recebe em todos os instantes de tempo, na˜o sendo poss´ıvel retirar informac¸a˜o acerca da
distaˆncia a que o objeto se encontra [61], [62].
Para que seja poss´ıvel a medic¸a˜o da distaˆncia, a forma de onda utilizada devera´ ser alte-
rada de forma a obter uma transmissa˜o pulsada. A te´cnica baseia-se em transmitir pulsos
repetidos a um intervalo T que sa˜o refletidos por obsta´culos. Atrave´s da medic¸a˜o do tempo
de propagac¸a˜o do pulso e´ poss´ıvel retirar a distaˆncia a que o objeto se encontra de acordo
com a equac¸a˜o 4.20 [60]:
R =
c
2
t (4.20)
onde R representa a distaˆncia a que o objeto se encontra, c a velocidade da luz e t o tempo
de propagac¸a˜o do pulso desde que e´ transmitido ate´ ser recebido o seu eco. Um dos principais
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paraˆmetros deste tipo de radar e´ a capacidade de detetar dois objetos que se encontrem
relativamente pro´ximos e e´ chamado de resoluc¸a˜o espacial. Este paraˆmetro e´ condicionado
pela durac¸a˜o do pulso τ . Considerando o caso mais simples, uma sinusoide cont´ınua possui
idealmente um espectro infinitesimal enquanto que uma sinusoide pulsada apresenta uma
largura de banda que e´ inversamente proporcional a` durac¸a˜o do pulso. A resoluc¸a˜o espacial
e´ dada por:
∆R =
c
2
τ =
c
2B
(4.21)
onde τ representa a durac¸a˜o do pulso e B a sua largura de banda [60]. A figura 4.14 pretende
demonstrar tal efeito. Se o pulso for demasiado longo e os objetos estiverem muito pro´ximos
um do outro, os ecos Pr1 e Pr2 sobrepo˜em-se resultando na detec¸a˜o do objeto que causa o eco
mais forte ou na detec¸a˜o de uma mistura de ambos podendo resultar na detec¸a˜o errada de
apenas um objeto.
Figura 4.14: Radares pulsados. a) Exemplo para ca´lculo da distaˆncia ao objecto. b) Efeito
da durac¸a˜o do pulso na resoluc¸a˜o espacial do radar. Retirado e adaptado de [60]
Uma das formas de onda bastante populares em radares sa˜o as chamadas formas de onda
linearmente moduladas em frequeˆncia (LFM) [61], [62], geralmente conhecidas como sinais do
tipo chirp. O uso destes sinais em sistemas de radares permite uma boa resoluc¸a˜o espacial e
uma sensibilidade de Doppler bastante elevada. Este sinal pode ser descrito pela expressa˜o
4.22 e uma representac¸a˜o gra´fica e´ demonstrada na figura 4.15:
s(t) = A cos
(
ωct+
K
2
t2
)
(4.22)
onde:
K =
ω1 − ω0
t
(Hz/s) (4.23)
49
Figura 4.15: Frequeˆncia instantaˆnea e amplitude do sinal no domı´nio do tempo para pulsos
chirp linearmente modulados na frequeˆncia.
A figura 4.15 apresenta uma sequencia de pulsos do tipo chirp repetidos a cada per´ıodo T.
A largura de banda do sinal e´ dado por B e fc representa a frequeˆncia central de operac¸a˜o.
A durac¸a˜o de cada pulso e´ dado por τ . De notar que a figura 4.15 representa
simultaneamente a frequeˆncia instantaˆnea e a amplitude do sinal em func¸a˜o do tempo para
este tipo de sinal linearmente modulado na frequeˆncia.
De modo a obter boa resoluc¸a˜o espacial e maiores distaˆncias de detec¸a˜o, te´cnicas de
compressa˜o de pulsos sa˜o utilizadas. Esta te´cnica consiste em correlacionar o sinal recebido
com o sinal que foi transmitido, aplicando uma convoluc¸a˜o no domı´nio do tempo. Uma
convoluc¸a˜o no domı´nio do tempo pode ser realizada atrave´s de uma multiplicac¸a˜o no
domı´nio da frequeˆncia pelo que o sinal recebido e´ convertido para o domı´nio da frequeˆncia
atrave´s de FFT, multiplicado com o pulso transmitido tambe´m ele no domı´nio da frequeˆncia
e de novo convertido para o domı´nio do tempo atrave´s de IFFT. Este processo e´ ilustrado
na figura 4.16.
Este tipo de sinal pode ser gerado no domı´nio digital ou analo´gico, embora te´cnicas de
compressa˜o analo´gicas sa˜o baseadas em dispositivos Surface Acoustic Wave (SAW) e o seu
projeto/implementac¸a˜o para grandes valores do produto entre tempo e largura de banda
requeridos tornam este processo complexo. Por outro lado, a te´cnica digital oferece as
vantagens de flexibilidade e facilidade atrave´s de programac¸a˜o, podendo ser implementadas
em FPGA [63].
Se o suposto sinal recebido for um chirp e for exatamente igual ao transmitido mas numa
versa˜o temporal inversa, isto e´, com uma modulac¸a˜o em frequeˆncia decrescente obte´m-se o
sinal chirp comprimido representado na figura 4.17 a). O sinal foi processado em Matlab e
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Figura 4.16: Processo de compressa˜o de pulsos chirp.
carregado num gerador de formas de onda arbitra´rias e o seu espectro, registado num
analisador de espectros, e´ apresentado na figura 4.17 b). O sinal chirp comprimido no
domı´nio do tempo apresenta um PAPR bastante elevado fazendo com que seja um poss´ıvel
sinal a utilizar em sistemas de transfereˆncia de energia sem fios. Esta te´cnica e´ bastante
usada em radares para aumento da distaˆncia de detec¸a˜o, evitando a utilizac¸a˜o de
transmissa˜o de altas poteˆncias e ainda beneficiando de uma boa resoluc¸a˜o espacial.
Figura 4.17: Chirp comprimido. a) Pulso chirp comprimido no domı´nio do tempo visualizado
num oscilosco´pio RF. b) Conteu´do espectral do sinal apresentado em a).
De facto, pulsos de curta durac¸a˜o e elevada energia sa˜o deseja´veis em sistemas de radares. O
seu elevado PAPR no domı´nio do tempo e o seu espectro retangular despertou o interesse
em estudar o comportamento dos conversores RF-DC perante este tipo de sinal. No
entanto, algumas considerac¸o˜es devera˜o ser tomadas. Como descrito anteriormente, os
conversores RF-DC sa˜o constitu´ıdos por um filtro passa baixo na sua sa´ıda definindo uma
determinada constante de tempo RC. Verifica-se experimentalmente que o PAPR do sinal
resultante aumenta com o aumento da durac¸a˜o do pulso chirp ba´sico (τ), concentrando a
energia num curto intervalo de tempo, onde a func¸a˜o de correlac¸a˜o apresenta valor ma´ximo.
Apesar de o PAPR ser deseja´vel em transmissa˜o de energia sem fios, o seu elevado valor
implica pulsos chirps de longa durac¸a˜o que originam pulsos comprimidos a relativa baixa
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frequeˆncia. Se essa frequeˆncia de pulso for demasido baixa, elevada tensa˜o de ripple ocorrera´
diminuindo o n´ıvel de tensa˜o DC gerada. Para efeitos comparativos, simularam-se va´rios
chirps comprimidos com diferentes valores de τ , conforme mostra a figua 4.18, normalizados
ao valor ma´ximo do pulso com o maior valor de τ . Como veremos no cap´ıtulo seguinte, este
tipo de sinal apresenta os melhores resultados em termos de tensa˜o DC e eficieˆncia de
conversa˜o, existindo, no entanto, um compromisso entre o PAPR do sinal (ou, por outras
palavras, τ) e a constante de tempo RC do circuito conversor.
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Figura 4.18: Chirps comprimidos no domı´nio do tempo em func¸a˜o de τ simulados em Matlab.
4.5 Transmissa˜o Impulsiva
Esta te´cnica de transmissa˜o de energia sem fios baseia-se na variac¸a˜o do duty cycle de uma
onda pulsada para gerar um espectro wideband, em vez de uma u´nica risca gerada por uma
sinusoide. Trata-se de um sistema UWB pelo que os amplificadores e antenas devera˜o
suportar tal carater´ıstica. Prova-se que a poteˆncia DC gerada por um circuito conversor
RF-DC aumenta com a diminuic¸a˜o do duty cycle da onda pulsada [64] [65]. O aumento da
eficieˆncia de conversa˜o deve-se ao facto de no domı´nio do tempo a potencia ser concentrada
e intensificada num pequeno intervalo de tempo. Quanto menor o duty cycle, menor o
per´ıodo de tempo do pulso e maior sera´ a energia de pico nele contida, permitindo que uma
maior porc¸a˜o da energia incidente ultrapasse a barreira de potencial dos d´ıodos
retificadores. Sinais PWM (Pulse Wide Modulation) sa˜o um exemplo t´ıpico deste tipo de
sinal. Considerando o domı´nio da frequeˆncia, a diminuic¸a˜o do duty cycle significa um
alargamento do espectro resultante que podera´ constituir uma desvantagem no desenho da
malha de adaptac¸a˜o de entrada do circuito recetor. A` semelhanc¸a do que se descreveu
anteriormente para sinais do tipo multiseno, se o duty cycle for demasiado pequeno, o tempo
de carga do condensador de sa´ıda podera´ ser demasiado curto e o tempo de descarga
demasiado longo provocando uma diminuic¸a˜o da eficieˆncia de conversa˜o.
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4.6 Sinais modulados
Sinais OFDM apresentam um elevado PAPR devido a` sua natureza multi-portadora.
Dependendo do nu´mero de subportadoras usadas, o ma´ximo PAPR teo´rico deste sinal
podera´ ser igual ao nu´mero de subportadoras (N) se todas se somarem em fase num
determinado instante [54]. Elevado PAPR em sinais de comunicac¸a˜o e´ geralmente evitado
para que a sua amplificac¸a˜o na˜o cause efeitos indesejados como sendo a distorc¸a˜o causada
pela sua amplificac¸a˜o. De facto, as subportadoras de sinais OFDM sa˜o moduladas de forma
a na˜o haver demasiadas subportadoras que se somem em fase evitando elevado PAPR. Um
exemplo de um sinal OFDM e´ apresentado na figura 4.19.
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Figura 4.19: Sinal OFDM, 2048 subportadoras, modulac¸a˜o QPSK, 20 MHz largura de banda.
a) Espectro do sinal em banda base. b) Sinal no domı´nio do tempo. c) CCDF do PAPR do
sinal ser superior a um certo valor x dB.
Atrave´s da observac¸a˜o do sinal no domı´nio do tempo (figura 4.19 b)) verifica-se a existeˆncia
de um valor considera´vel entre a poteˆncia me´dia do sinal e a sua poteˆncia de pico,
caracter´ıstica que permite que um conversor RF-DC seja mais eficiente. Dada as vantagens
da utilizac¸a˜o dos sinais OFDM em telecomunicac¸o˜es, estes sinais sa˜o abundantes no meio
livre, fazendo com que sejam candidatos a sistemas de energy harvesting [54]. Sinais de
comunicac¸a˜o sa˜o normalmente gerados de forma eficiente, isto e´, s´ımbolos que necessitem de
maior poteˆncia de pico teˆm menos probabilidade de surgir. Esta particularidade pode levar
a que o tempo de descarga do condensador do filtro passa baixo de um conversor seja
demasiado longa, diminuindo o n´ıvel me´dio do sinal gerado. Desta forma, um sistema de
energy harvesting para este tipo de sinal tera´ uma forte dependeˆncia da estat´ıstica do sinal
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capturado. Quanto maior a largura de banda do sinal OFDM, maior o nu´mero de
subportadoras que podem ser geradas e consequentemente maior PAPR sera´ alcanc¸ado.
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Cap´ıtulo 5
Procedimentos Experimentais e
Resultados
Neste cap´ıtulo apresentam-se os procedimentos experimentais para a construc¸a˜o e teste de
um circuito conversor RF-DC. Este circuito ira´ ser avaliado utilizando os sinais estudados
no capitulo anterior, a` excepc¸a˜o de formas de onda intermitentes e cao´ticas. Os dois
resultados mais importantes a retirar deste capitulo sa˜o a tensa˜o DC e a eficieˆncia de
conversa˜o RF-DC obtidas para cada tipo de sinal. O circuito consiste num rectificador
simples com um d´ıodo se´rie HSMS-2850 [27], conforme mostra a figura 5.1 de uma forma
simplificada. O d´ıodo escolhido apresenta uma tensa˜o de conduc¸a˜o Vt de aproximadamente
0.35V e uma capacidade de junc¸a˜o de 0.17pF, fazendo com que seja uma boa escolha para
aplicac¸o˜es de baixa poteˆncia e frequeˆncias relativamente elevadas (UHF). O substracto
utilizado para a construc¸a˜o da PCB foi FR4 com espessura de 0.8mm. Apesar de na˜o ser
um substracto com boas caracter´ısticas para aplicac¸o˜es RF, a sua escolha deve-se
essencialmente a` sua disponibilidade e ao seu baixo custo. Os paraˆmetros que descrevem
este tipo de substracto sa˜o fortemente dependentes do seu fabricante variando em torno dos
valores apresentados na tabela 5.1, os quais foram usados para simulac¸a˜o.
Figura 5.1: Conversor RF-DC ba´sico com d´ıodo se´rie.
Como ponto de partida, fixou-se o valor do condensador do filtro passa baixo em 47pF e sem
qualquer tipo de linhas/malha de adaptac¸a˜o verificou-se qual o efeito que o valor da carga
resistiva provoca na poteˆncia e tensa˜o DC obtida.
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Paraˆmetro S´ımbolo Valor
Constante diele´ctrica r 4.3
Tangente de perdas tan δ 0.002
Espessura do diele´ctrico H 0.8 mm
Espessura do condutor T 0.03 mm
Tabela 5.1: Caracter´ısticas do substracto FR4 utilizado para implementac¸a˜o do conversor
RF-DC.
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Figura 5.2: Variac¸a˜o da tensa˜o e poteˆncia DC de sa´ıda com a variac¸a˜o da resisteˆncia de carga.
Atrave´s da figura 5.2, verifica-se que a tensa˜o DC obtida e´ tanto maior quanto maior for o
valor da carga. Por outro lado, a eficieˆncia de conversa˜o de poteˆncia RF em poteˆncia DC
assume um ma´ximo para RL ≈ 8KΩ e o seu valor decai a partir desse valor. Trata-se de um
compromisso entre poteˆncia DC e tensa˜o DC dispon´ıvel. O valor da carga escolhido para o
projecto do conversor foi de 30KΩ pretendendo-se maximizar a tensa˜o DC e sua eficieˆncia
de conversa˜o, embora priviligiando a tensa˜o DC.
5.1 Adaptac¸a˜o de impedaˆncias para um conversor RF-DC de
banda dupla
Em electro´nica, adaptac¸a˜o de impedaˆncias e´ o processo de alterar a impedaˆncia de entrada
de uma carga ele´ctrica ou a impedaˆncia de sa´ıda de uma fonte de sinal para maximizar a
transfereˆncia de energia entre elas e minimizar as reflexo˜es originadas na carga. Por vezes, o
mais importante e´ maximizar a tensa˜o pelo que nestes casos a malha de adaptac¸a˜o devera´
transformar a impedaˆncia de carga num valor bastante elevado, maximizando a
transfereˆncia de tensa˜o. No presente caso, a malha de adaptac¸a˜o tem como objetivo
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maximizar a transfereˆncia de poteˆncia e minimizar as reflexo˜es originadas pelo circuito
conversor. De modo a testar o conceito de sinais do tipo multiseno harmonicamente
espac¸ados, foi necessa´rio o projecto de uma malha de adaptac¸a˜o de duas bandas cuja
estrutura ba´sica se apresenta na figura 5.3. Este circuito permitira´ avaliar o desempenho do
conversor perante um sinal multiseno harmonicamente espac¸ado de duas subportadoras.
Figura 5.3: Malha de adaptac¸a˜o de banda dupla. Retirado de [66].
A malha de adaptac¸a˜o da figura 5.3 tem como objectivo transformar cargas complexas em
cargas reais ou ate´ mesmo complexas a duas frequeˆncias em simultaˆneo. Da mesma forma
que na adaptac¸a˜o de impedaˆncias a uma determinada frequeˆncia utilizando um stub
paralelo, neste exemplo duas linhas de transmissa˜o sa˜o conectadas ao circuito
transformando as suas impedaˆncias ZL1 a` frequeˆncia f1 e ZL2 a` frequeˆncia f2 em
condutaˆncias unita´rias, sendo posteriormente adicionados dois stubs paralelos por forma a
cancelar as reactaˆncias a`s respectivas frequeˆncias simultaneamente [66]. Antes de se
proceder a` adaptac¸a˜o de impedaˆncias, linhas microstrip foram adicionadas para se poder
soldar os componentes necessa´rios. O circuito resultante apresenta-se na figura 5.4 e
encontra-se pronto para se proceder a` adaptac¸a˜o de impedaˆncias.
HSMS-2852
47pF 30KΩ
Z1,ϴ1Z2,ϴ2
Z3,ϴ3
Z4,ϴ4
Z0
Vin
Vout
Figura 5.4: Circuito final com linhas microstrip e malha de adaptac¸a˜o.
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As impedaˆncias caracter´ısticas Z1, Z2, Z3 e Z4 e os seus respetivos comprimentos ele´ctricos
θ1, θ2, θ3 e θ4 representam as varia´veis a optimizar. Recorrendo a` ferramenta de
optimizac¸a˜o do ADS e a` sua funcionalidade de ana´lise de paraˆmetros S de grande sinal
(LSSP - Large Signal S Parameters), estes paraˆmetros foram calculados de forma a
minimizar o coeficiente de reflexa˜o a` entrada do circuito a 900 e a 1800 MHz, para -10dBm
de poteˆncia me´dia de entrada, considerando um sistema de 50Ohm. A tabela 5.2 apresenta
os valores para as impedaˆncias caracter´ısticas e comprimentos ele´tricos dos va´rios pedac¸os
de linhas de transmissa˜o que constituem a malha de adaptac¸a˜o e a figura 5.13 apresenta o
coeficiente de reflexa˜o experimental obtido num VNA.
1 2 3 4
ZK (Ω) 99.1 33.2 102.8 28.5
ΘK (
o) 47.8 55.6 38.2 8.5
Tabela 5.2: Impedaˆncia caracter´ıstica ZK e comprimento ele´ctrico ΘK dos va´rios pedac¸os de
linha da malha de adaptac¸a˜o.
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Figura 5.5: S11 experimental VS simulado. Resultados obtidos para -10dBm de poteˆncia
me´dia de entrada.
Devido a` incerteza nos paraˆmetros caracter´ısticos do substracto, os resultados experimentais
apresentam um pequeno desvio em relac¸a˜o ao simulado. Este desvio deve-se principalmente
ao erro associado a` constante diele´ctrica do substrato. Na verdade, alguns circuitos foram
produzidos e medidos por forma a obter uma melhor aproximac¸a˜o da verdadeira constante
diele´ctrica. De qualquer forma, o circuito apresenta-se adaptado para poder ser submetido a
um sinal do tipo multiseno harmonicamente espac¸ado de duas subportadoras com
frequeˆncias centrais a 939 e 1878 MHz e larguras de banda a 10dB de 20 e 45 MHz,
respetivamente. A figura 5.6 mostra ainda o comportamento da impedaˆncia de entrada na
carta de Smith para va´rios valores da poteˆncia do sinal de entrada, concluindo-se que para
valores mais elevados de poteˆncia de entrada resulta numa desadaptac¸a˜o entre o circuito
58
Figura 5.6: Comportamento do coeficiente de reflexa˜o experimental para va´rias poteˆncias do
sinal de entrada ( 700MHz < freq. < 2.2GHz).
receptor e a sua antena, apresentando-se optimizado para valores baixos de poteˆncia me´dia
do sinal de entrada. Por fim, a figura 5.7 apresenta o layout final do conversor RF-DC de
banda dupla produzido.
Figura 5.7: Layout do circuito.
A figura 5.8 apresenta o conversor de banda dupla implementado em PCB.
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Figura 5.8: Conversor RF-DC de banda dupla.
5.2 Sinais de teste e setup laboratorial
Depois de constru´ıdo, o conversor de banda dupla foi submetido a diferentes sinais de
excitac¸a˜o, os quais foram introduzidos no cap´ıtulo anterior. A tabela 5.3 indica quais os
sinais utilizados e suas caracter´ısticas. De notar que ru´ıdo branco foi produzido e
devidamente filtrado em Matlab de modo a possuir uma largura de banda de 20 MHz, a
qual corresponde a` largura de banda a 10dB do circuito conversor.
Sinal
Nu´mero de
subportadoras
(N)
Frequeˆncias
de operac¸a˜o
Espac¸amento entre
frequeˆncias (δf)
CW1 1 939 MHz – –
CW2 1 1878 MHz – –
Multiseno 2 938 e 940 MHz 2 MHz
Multiseno 4 936, 937, 938 e 939 MHz 1 MHz
Multiseno 6 936, 936.5, 937, 937.5, 938 e 938.5 MHz 0.5 MHz
Multiseno
harmonicamente
espac¸ado
2 939 e 1878 MHz 900 MHz
Ru´ıdo branco – 920 a 940 MHz (B = 20MHz) –
Chirp
comprimido
(Radar)
– 920 a 940 MHz (B = 20MHz) –
Tabela 5.3: Carater´ısticas dos sinais utilizados para avaliac¸a˜o do conversor de banda dupla.
A figura 5.9 representa um esquema do setup laboratorial utilizado. Sinais compostos por
simples sinusoides foram gerados num R&S 7002A Vector Signal Generator o qual possui
duas sa´ıdas RF de ate´ 20GHz, fazendo com que seja ideal para o teste de um multiseno
harmonicamente espac¸ado de duas subportadoras. Sinais mais complexos como ru´ıdo branco
e sinais de radar foram processados em ambiente Matlab e carregados num Tektronix
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70002A Arbitrary Waveform Generator com 16Gsample/s. O setup e´ composto por um
gerador de sinais seguido de um combinador de poteˆncia. De notar que o combinador de
poteˆncia na˜o pertence ao setup laboratorial nas experieˆncias de sinais mais complexos. Em
seguida e´ adicionado um atenuador varia´vel com passos de 1dB, um amplificador e um
acoplador direcional, conforme mostra a figura 5.9. O acoplador direcional permite conectar
um medidor de poteˆncia ao sistema de modo a permitir a medic¸a˜o em tempo real da
poteˆncia que se encontra efetivamente a` entrada do conversor. Esta sa´ıda adicional permitiu
tambe´m a fa´cil introduc¸a˜o de um analisador de espectros. Atrave´s de atenuadores fixos
extras, foi poss´ıvel gerar todos os sinais apresentados na tabela 5.3 com poteˆncias me´dias
entre -20dBm e 3dBm.
Combinador 
de potência
Acoplador 
Direccional   RF-DC
Medidor de 
Potência
Tektronix 70002A AWG 
G
RL
Atenuador 
Variável Amplificador
R&S SMW200A VSG
Figura 5.9: Setup experimental.
5.3 Desempenho perante sinais CW
A primeira experieˆncia feita consiste em excitar o circuito conversor RF-DC com simples
sinusoides nas frequeˆncias para o qual foi otimizado. A figura 5.10 apresenta os resultados
em termos de tensa˜o DC obtida e a figura 5.11 a eficieˆncia de conversa˜o de poteˆncia RF em
poteˆncia DC.
E´ fa´cil concluir que o desempenho do circuito e´ bastante superior na banda inferior. Este
facto deve-se essencialmente a duas causas:
• O substrato utilizado na˜o e´ o melhor para aplicac¸o˜es RF. Se o seu desempenho na˜o for
o melhor a 939 MHz, muito pior sera´ ao dobro desta frequeˆncia;
• A segunda causa deve-se ao facto de a capacidade da junc¸a˜o do d´ıodo retificador
comec¸ar a influenciar o desempenho a esta frequeˆncia.
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Figura 5.10: Tensa˜o DC obtida usando uma u´nica portadora em cada banda.
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Figura 5.11: Eficieˆncia de conversa˜o.
5.4 Desempenho perante sinais na˜o convencionais
• Multisenos em banda simples
Nesta subsecc¸a˜o estudaremos o comportamento do conversor perante sinais multiseno de
banda u´nica. As frequeˆncias das subportadoras foram escolhidas de forma a possu´ırem um
coeficiente de reflexa˜o no circuito recetor semelhante ao caso de um multiseno
harmonicamente espac¸ado, para efeitos comparativos (tabela 5.3). Os resultados obtidos
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apresentam-se na figura 5.12. As expresso˜es 4.13 e 4.14 do cap´ıtulo 4 demonstram a
dependeˆncia do PAPR com a fase relativa entre suportadoras verificando-se um ma´ximo
quando a combinac¸a˜o de fases nos argumentos dos cossenos se anulam ou assumem um valor
mu´ltiplo de 2pi. Nesta experieˆncia apenas se considerou o caso onde todas as suportadoras
sa˜o transmitidas com a mesma fase relativa, maximizando este paraˆmetro.
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Figura 5.12: Tensa˜o DC obtida usando os sinais multiseno da tabela 5.3 como sinais de
excitac¸a˜o.
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Figura 5.13: Eficieˆncia de conversa˜o RF-DC.
Conforme esperado, multisenos de ordem superior originam maior tensa˜o DC e maiores
eficieˆncias de conversa˜o quando comparados com o caso de uma u´nica portadora, facto que
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se deve ao seu elevado PAPR. No entanto, o espac¸amento de frequeˆncias entre
subportadoras apresenta impacto direto nos resultados. Na tentativa de fazer com que o
coeficiente de reflexa˜o seja semelhante em todas as experieˆncias, o espac¸amento de
frequeˆncias entre subportadoras foi reduzido a` medida que a ordem do multiseno aumenta,
conforme representado na tabela 5.3. Um aumento da ordem de um multiseno implica um
aumento da sua largura de banda. Relembra-se ainda que a frequeˆncia da envolvente
resultante de um multiseno e´ igual ao espac¸amento de frequeˆncias entre subportadoras e a
reduc¸a˜o do seu valor provoca o aparecimento de produtos de intermodulac¸a˜o a baixas
frequeˆncias, originando elevada tensa˜o de ripple na sa´ıda devido a uma filtragem menos
eficaz. Este feno´meno pode ser observado pela eficieˆncia de conversa˜o onde e´ fa´cil visualizar
que o ganho entre um multiseno de N=2, ∆f = 2MHz e o caso de CW1 e´ bastante superior
quando comparado com o ganho entre um multiseno de N=4, ∆f = 1MHz e um multiseno
de N=6 e ∆f = 0.5MHz. Com estes resultados e´ ainda poss´ıvel verificar que quanto maior
for a ordem do multiseno, maior sera´ o seu PAPR pelo que para poteˆncias elevadas do sinal
de entrada a eficieˆncia de conversa˜o tende a diminuir mais rapidamente, pois o sinal possui
energia suficiente para atingir a zona de breakdown do d´ıodo retificador.
• Multiseno harmonicamente espac¸ado (2 Subportadoras)
A experieˆncia que se segue e os seus resultados demonstram que este tipo de sinal excita o
circuito conversor de uma forma mais eficiente, tanto para baixas poteˆncias como para altas
poteˆncias. A sua caracter´ıstica de picos de tensa˜o positiva elevada beneficiam a eficieˆncia
para baixas poteˆncias enquanto que a sua baixa tensa˜o de pico negativo beneficia para
poteˆncias mais elevadas. Ale´m da propriedade assime´trica, um multiseno harmonicamente
espac¸ado possui frequeˆncia de pico resultante igual a` frequeˆncia fundamental utilizada
permitindo uma filtragem RC mais eficiente. De notar que este sinal pode ser considerado
um multiseno tradicional de N=2 e ∆f = 939MHz. Devido a` facilidade oferecida pelos
instrumentos utilizados na medic¸a˜o no caso de duas subportadoras, nesta parte do trabalho
procedeu-se a` variac¸a˜o da fase relativa entre elas e a tensa˜o DC gerada foi registada de
acordo com a figura 5.14. A poteˆncia me´dia utilizada a` entrada do conversor foi de -14dBm.
Os resultados obtidos indicam a existeˆncia de uma forte dependeˆncia com a fase relativa
entre subportadoras e apresenta um ma´ximo para uma fase relativa de 220o. Este valor foi
obtido fixando a fase da portadora a 939MHz e variando a fase da portadora a 1878MHz.
Analisando as expresso˜es 4.16 e 4.17 (Cap´ıtulo 4), este resultado parece contradito´rio, pois
subportadoras em fase constitui um dos melhores casos. De facto, quando o sinal emitido e´
capturado pela antena recetora (gerador de sinais neste caso), ele tera´ de percorrer a malha
de adaptac¸a˜o onde cada subportadora ira´ sofrer desvios de fase diferentes, dado que se
encontram relativamente distantes em frequeˆncia, destruindo o PAPR do sinal apresentado
a` entrada do d´ıodo retificador. Fixando a fase relativa entre subportadoras igual a 220o,
registou-se os dados das figuras 5.15 e 5.16, representando a tensa˜o DC obtida e a eficieˆncia
de conversa˜o respetivamente. Resultados do multiseno de banda simples com N=2 e
∆f = 2MHz e da CW1 sa˜o adicionados para efeitos comparativos.
64
0 45 90 135 180 225 270 315 360
0
0.1
0.2
0.3
0.4
0.5
Fase (º)
Vo
ut
 D
C
 (V
)
Figura 5.14: Dependeˆncia da tensa˜o DC em func¸a˜o das fases relativas entre subportadoras
para Pin = −14dBm.
Figura 5.15: Tensa˜o DC de sa´ıda em func¸a˜o da poteˆncia do sinal de entrada.
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Figura 5.16: Eficieˆncia de conversa˜o RF-DC.
• Ru´ıdo branco e Chirp comprimido (Sinal de Radar)
Dadas as caracter´ısticas no domı´nio do tempo do ru´ıdo branco gaussiano em termos do
seu PAPR, procedeu-se a` medic¸a˜o do comportamento do conversor quando excitado por este
sinal e os resultados apresentam-se nas figuras 5.17 e 5.18. O sinal caracteriza-se por seguir
uma distribuic¸a˜o gaussiana de me´dia nula e variaˆncia unita´ria e foi devidamente processado
de modo a poder ser usado para testes no conversor constru´ıdo.
Em simultaˆneo apresenta-se os resultados obtidos quando um sinal t´ıpico de radar, mais
concretamente um pulso chirp comprimido, e´ usado como sinal de entrada. Antes de efetuar
estas medic¸o˜es algumas considerac¸o˜es foram tomadas. Sabendo que o PAPR resultante de
um chirp comprimido aumenta com a durac¸a˜o do pulso chirp ba´sico τ e que o tempo efetivo
do pulso comprimido e´ inversamente proporcional a` sua durac¸a˜o, va´rios testes foram
realizados e os resultados sa˜o reportados na tabela 5.4 onde Vout,DC representa a me´dia do
sinal obtido, Vout,max o seu valor ma´ximo, Vout,min a tensa˜o mı´nima e Vout,ripple diferenc¸a
entre a tensa˜o ma´xima e mı´nima. Todas as verso˜es deste sinal possuem -20dBm de poteˆncia
me´dia.
A tabela 5.4 compara os resultados do sinal de sa´ıda para os va´rios bursts de pulsos
comprimidos a` entrada do circuito retificador. Duas concluso˜es importantes a retirar sa˜o:
• O PAPR do sinal de excitac¸a˜o aumenta com o aumento da durac¸a˜o do pulso chirp
ba´sico. Esta propriedade ja´ foi alvo de discussa˜o no cap´ıtulo 4. De notar que a tensa˜o
de pico obtida aumenta com o aumento do PAPR do sinal;
• Apesar da caracter´ıstica de PAPR elevado ser desejada, o seu aumento na˜o implica
obter uma maior tensa˜o DC na sa´ıda do conversor. Este facto deve-se a` constante de
tempo do filtro passa baixo RC que se encontra depois do d´ıodo retificador. Maiores
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B
(MHz)
τ
(µs)
PAPR
(dB)
Vout,DC
(mV)
Vout,max
(mV)
Vout,min
(mV)
Vout,ripple
(mV)
20 10 14.3 70.9 567.2 0 567.2
20 5 13.1 91.6 409.2 0.9 408.3
20 2 11.3 125.7 268.4 41.2 227.2
20 1 9.9 155.2 230.8 96.2 134.6
20 0.5 8.6 177.5 216.7 144.8 71.9
20 0.28 7.4 187.3 208.1 171.1 37.0
20 0.1 5.2 174.1 180.3 169.3 11.0
Tabela 5.4: Caracer´ısticas do sinal gerado pelo conversor para va´rios valores de τ e mesma
poteˆncia me´dia.
constantes de tempo levariam a um menor valor de tensa˜o ripple, gerando mais tensa˜o
DC.
Ainda de acordo com a tabela 5.4, a durac¸a˜o do pulso chirp ba´sico que revela o melhor
resultado em termos de tensa˜o DC gerada corresponde a τ = 0.28µs. Pulsos longos originam
oscilac¸o˜es na˜o deseja´veis na sa´ıda do conversor e pulsos demasiado curtos na˜o possuem
PAPR suficiente para excitar o d´ıodo retificador de modo eficiente. Para o caso de
τ = 0.28µs, a tensa˜o me´dia de sa´ıda e a sua eficieˆncia de conversa˜o foram medidas em
func¸a˜o da poteˆncia me´dia apresentada a` entrada do conversor. Estes valores sa˜o
respetivamente reportados nas figuras 5.17 e 5.18, onde os resultados de sinais anteriores
foram inclu´ıdos para efeitos comparativos.
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Figura 5.17: Tensa˜o DC de sa´ıda em func¸a˜o da poteˆncia do sinal de entrada.
E´ fa´cil concluir que as formas de onda utilizadas em radares possuem os melhores resultados
especialmente para baixas/me´dias poteˆncias. E´ necessa´rio realc¸ar que, apesar da
demonstrac¸a˜o da superioridade do desempenho de sinais do tipo chirp comprimido em
termos de conversa˜o de poteˆncia RF em potencia DC, o seu elevado PAPR faz com que
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Figura 5.18: Eficieˆncia de conversa˜o RF-DC.
atinja a zona de breakdown do d´ıodo para poteˆncias superiores quando comparado com
outros sinais, provocando uma abrupta diminuic¸a˜o de eficieˆncia de conversa˜o para estas
poteˆncias. A titulo de curiosidade, atrave´s da expressa˜o 4.6, seria necessa´rio um multiseno
de N=4 subportadoras de fases sincronizadas para obter um sinal no domı´nio do tempo com
um PAPR semelhante ao obtido com um chirp comprimido de durac¸a˜o τ = 0.28µs. A
utilizac¸a˜o de ru´ıdo branco constitui tambe´m um dos melhores casos.
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Cap´ıtulo 6
Conclusa˜o e trabalho futuro
Novas te´cnicas de transmissa˜o de energia sem fios baseadas em formas de onda de radares e
multisenos harmonicamente espac¸ados foram propostas e experimentalmente validadas.
Pulsos comprimidos de elevado PAPR resultantes de sinais do tipo chirp mostraram ser
interessantes para aumento da eficieˆncia de conversa˜o de energia RF em energia DC quando
comparados com o caso tradicional de portadora u´nica. Os resultados obtidos neste cap´ıtulo
experimental confirmam ser poss´ıvel aumentar a eficieˆncia de conversa˜o RF-DC desenhando
formas de onda apropriadas. Todos os sinais utilizados baseiam-se em obter um sinal no
domı´nio do tempo com um PAPR elevado. Desta forma, em vez de se ter um sinal cuja
energia esta´ distribu´ıda de igual forma ao longo do tempo, teremos sinais onde a sua energia
se concentra periodicamente num curto intervalo de tempo. Como foi demonstrado, esta
caracter´ıstica permite que os conversores RF-DC gerem mais tensa˜o DC e sejam mais
eficientes para baixas poteˆncias. Os sinais chirp pulsados e comprimidos apresentam os
melhores resultados, verificando-se um aumento de eficieˆncia de conversa˜o de cerca de 10%
em relac¸a˜o ao caso tradicional de portadora u´nica. Em seguida segue-se o ru´ıdo branco
gaussiano cuja caracter´ıstica de PAPR elevado permite que o conversor se torne mais
eficiente. Apesar de estes sinais apresentarem os melhores resultados, na˜o podemos esquecer
as caracter´ısticas dos sinais do tipo multiseno. Os multisenos apresentam a vantagem de
poderem ser escalados, isto e´, fazer uso de um maior nu´mero de subportadoras originando
um sinal com um PAPR superior. O uso de um maior nu´mero de subportadoras implica um
aumento de largura de banda do sinal resultante. De facto, o circuito conversor de banda
dupla implementado apresenta uma largura de banda a 10 dB de aproximadamente 20 MHz,
pelo que na˜o foi poss´ıvel testa´-lo com multisenos de ordem elevada. O autor considera que o
circuito apresenta uma largura de banda estreita e pela sua experieˆncia, o aumento do
nu´mero de bandas do conversor origina ressonaˆncias progressivamente mais estreitas.
Embora na˜o apresentado, uma malha de adaptac¸a˜o harmonicamente espac¸ada de tripla
banda foi conseguida atrave´s de simulac¸a˜o. Outro paraˆmetro que influeˆncia a largura de
banda e´ a resisteˆncia de carga, verificando-se que para resisteˆncias de carga superiores, a
largura de banda efetiva diminui. Esta caracter´ıstica na˜o influencia o funcionamento de um
multiseno harmonicamente espac¸ado, dado que apenas uma subportadora e´ usada em cada
banda. Multisenos harmonicamente espac¸ados revelam excitar os d´ıodos retificadores de
forma eficiente. A sua caracter´ıstica de tensa˜o de pico positiva elevada beneficia a eficieˆncia
de conversa˜o para baixas poteˆncias enquanto a sua baixa tensa˜o de pico negativo beneficia a
eficieˆncia para poteˆncias elevadas, evitando que o sinal atinja a zona de breakdown do d´ıodo.
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Outro aspeto importante e que requer alguma justificac¸a˜o e´ a resisteˆncia de carga utilizada
no conversor implementado. Ao longo deste documento demonstrou-se que a carga resistiva
que maximiza a transfereˆncia de energia e´ relativamente baixa (aproximadamente 7 KΩ
para o conversor projetado, figura 5.2). Por forma a obter um sinal DC considera´vel para
efeitos comparativos entre os va´rios sinais de excitac¸a˜o, o valor escolhido para a carga foi de
30 KΩ. Este valor reflete-se diretamente na eficieˆncia de conversa˜o, resultando numa perda
de aproximadamente 50% em relac¸a˜o a` ma´xima eficieˆncia que se poderia obter usando a
carga resistiva o´tima. Existe portanto, um compromisso entre eficieˆncia e tensa˜o DC gerada
e o valor da carga resistiva. Conforme referido anteriormente, existe ainda uma outra
justificac¸a˜o para o uso desta carga. Sendo um multiseno tradicional de banda u´nica
constitu´ıdo por N subportadoras espac¸adas entre si de ∆f , onde ∆f << fc, atrave´s do
processo de retificac¸a˜o produtos de intermodulac¸a˜o de baixa frequeˆncia va˜o ser adicionados
ao sinal. Estas componentes de baixa frequeˆncia necessitam de um filtro passa baixo com
uma constante de tempo RC elevada por forma a serem efetivamente removidas, obtendo-se
um sinal DC com menos tensa˜o de ripple.
Como trabalho futuro, malhas de adaptac¸a˜o alternativas devera˜o ser consideradas e
exploradas por forma a obter um conversor multi-banda de ordem superior e desta forma
verificar o comportamento dos conversores perante sinais multiseno harmonicamente
espac¸ados de ordem superior a dois. Com o trabalho reportado em [43], uma demonstrac¸a˜o
anal´ıtica e experimental foi efetuada comprovando-se ser poss´ıvel transmitir
simultaneamente informac¸a˜o e energia atrave´s do uso de multisenos. Um multiseno
harmonicamente espac¸ado possui uma expressa˜o matema´tica semelhante a` de um multiseno
tradicional indicando ser poss´ıvel a transmissa˜o de informac¸a˜o. Desta forma, esta te´cnica
podera´ ser futuramente utilizada em sistemas de transmissa˜o de energia sem fios onde a
transfereˆncia de informac¸a˜o e´ tambe´m necessa´ria, como sendo sistemas RFID ou WSN.
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